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Kurzfassung
Diese Arbeit befasst sich mit dem Entwurf eines asynchron arbeitenden, zeitbasierten
CMOS–Bildsensors mit erhöhtem Dynamikbereich und Unterdrückung zeitlich redundan-
ter Daten.
Aufgrund immer kleinerer Strukturgrößen in modernen Prozessen zur Fertigung von Halb-
leitern und einer gleichzeitig physikalisch bedingt immer geringeren Skalierbarkeit konven-
tioneller Bildsensoren wird es zunehmend möglich und praktikabel, Signalverarbeitungs-
ansätze auf Pixelebene zu implementieren. Unter Berücksichtigung dieser Entwicklungen
befasst sich die folgende Arbeit mit dem Entwurf eines neuartigen CMOS–Bildsensors
mit nahezu vollständiger Unterdrückung zeitlich redundanter Daten auf Pixelebene. Jedes
photosensitive Element in der Matrix arbeitet dabei vollkommen autonom. Es detektiert
selbständig Änderungen in der Bestrahlung und gibt den Absolutwert nur beim Auf-
treten einer solchen Änderung mittels asynchroner Signalisierung nach außen. Darüber
hinaus zeichnet sich der entwickelte Bildaufnehmer durch einen, gegenüber herkömmli-
chen Bildsensoren, deutlich erhöhten Dynamikbereich und eine niedrige Energieaufnahme
aus, wodurch das Prinzip besonders für die Verwendung in Systemen für den mobilen
Einsatz oder zur Durchführung von Überwachungsaufgaben geeignet ist.
Die Realisierbarkeit des Konzepts wurde durch die erfolgreiche Implementierung eines ent-
sprechenden Bildaufnehmers in einem Standard–CMOS–Prozess nachgewiesen. Durch die
Größe des Designs von 304 × 240 Bildelementen, die den Umfang üblicher Prototypen–
Realisierungen deutlich übersteigt, konnte speziell die Anwendbarkeit im Bereich größerer
Sensorfelder gezeigt werden. Der Schaltkreis wurde erfolgreich getestet, wobei sowohl das
Gesamtsystem als auch einzelne Schaltungsteile messtechnisch analysiert worden sind.




This thesis presents the design of an asynchronous, time–based CMOS dynamic vision and
image sensor with high dynamic range and focal–plane temporal redundancy suppression.
Due to decreasing structure sizes in modern semiconductor technologies and physical sca-
ling limitations of standard image sensors, pixel-level signal processing with increased
complexity can be implemented in the meantime. Against that background the presented
image sensor proposes a new approach to temporal redundancy suppression on pixel–
level. The realisation consists of an array of fully autonomous pixels containing a change
detector and a photo–measurement device. The change detector initiates the measure-
ment of a new gray–level value only after a change has been detected by the pixel itself.
Every element of the array independently and asynchronously requests access to the out-
put channel only when it has a new illumination value to communicate. With increased
dynamic range and reduced power consumption the sensor is well suited for mobile and
surveillance applications.
The new approach has been realised in a standard CMOS process with a resolution of
304 × 240 pixels. The prototype has been successfully tested and verifies the approach
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Einführung
Während der technologische Fortschritt im Bereich der digitalen Bildaufnehmer in der
Vergangenheit maßgeblich von der Entwicklung bei CCD1–Bildsensoren dominiert wur-
de, gewinnen CMOS2–Bildgeber seit Mitte der 1990er Jahre kontinuierlich an Bedeutung.
Eine deutlich verbesserte Bildqualität, ein allgemein niedrigerer Energiebedarf und nicht
zuletzt der Möglichkeit einer gemeinsamen Integration von Bildaufnehmer und Funktio-
nen zur Kamerasteuerung sowie Signalverarbeitung auf einem Schaltkreis, was wiederum
die Produktionskosten des Gesamtsystems im Vergleich zu Kameramodulen auf Basis von
CCD–Bildsensoren senkt, sind entscheidende Gründe für die zunehmende Verbreitung von
CMOS–Bildgebern.
Die sich stark verringernden Strukturbreiten in modernen CMOS–Fertigungsprozessen er-
lauben es, immer mehr solche zusätzliche Funktionalität auf einem Chip zu realisieren.
Aufgrund optischer Beschränkungen und aus Gründen der Störanfälligkeit kann dabei die
Größe der lichtempfindlichen Fläche eines Pixels3 allerdings ohne Einbußen in der Bild-
qualität kaum noch gesenkt werden, während die Verkleinerung der Halbleiter–Strukturen
weiterhin rasant voranschreitet. Damit wird auch eine Signalverarbeitung auf Pixelebene
zunehmend interessant und praktikabel, da eine immer größere Anzahl von Transisto-
ren im Pixel selbst integriert werden kann, ohne dessen Fläche deutlich zu erhöhen. Die
Signalverarbeitung auf Pixelebene verspricht dabei gegenüber dem klassischen Ansatz
der räumlichen Trennung von Bildaufnahme und Signalverarbeitung einige signifikante
Vorteile. Dazu zählen u.a. eine deutliche Verbesserung des Signal–Rausch–Abstandes, ei-
ne Erhöhung des Dynamikbereiches und der Verarbeitungsgeschwindigkeit, eine Senkung
des Energiebedarfs sowie die Möglichkeit, neuartige Funktionalitäten und Verarbeitungs-
strukturen zu implementieren. Klassische Bildverarbeitung basiert darüber hinaus im All-
gemeinen auf der Auswertung von, mit einer bestimmten Rate aufgenommen, aufeinan-
der folgenden Bildern. Die Bildinformation muss dabei fortlaufend akquiriert, gewandelt,
übertragen, verarbeitet und gespeichert werden. Da dies unabhängig vom Inhalt der auf-
genommenen Szene geschieht, besteht meist eine starke Redundanz zwischen aufeinander
folgenden Bildern. Der dafür jetzt schon notwendige Mehraufwand an Übertragungsband-
breite, Speichergröße, Rechenleistung und Energie wird dabei mit fortschreitender Zunah-
me der Pixelanzahl und Erhöhung der Bildrate zukünftig noch deutlich steigen.
Unter Berücksichtigung dieser Entwicklungen befasst sich die folgende Arbeit mit dem
Entwurf eines neuartigen CMOS–Bildsensors mit nahezu vollständiger Unterdrückung
zeitlich redundanter Daten auf Pixelebene. Jedes photosensitive Element in der Matrix
arbeitet dabei vollkommen autonom. Es detektiert selbständig Änderungen in der Be-
strahlung und gibt den Absolutwert nur beim Auftreten einer entsprechenden Änderung
mittels asynchroner Signalisierung nach außen. Darüber hinaus zeichnet sich der entwickel-
te Bildaufnehmer durch einen, gegenüber herkömmlichen Bildsensoren, deutlich erhöhten
Dynamikbereich und eine niedrige Energieaufnahme aus, wodurch das Konzept besonders
für die Verwendung in Systemen für den mobilen Einsatz oder zur Durchführung von
Überwachungsaufgaben geeignet ist.
1Charge–Coupled Device — ladungsgekoppelte Schaltung
2Complementary Metal Oxide Semiconductor — komplementärer Metall–Oxid–Halbleiter
3Pixel ist ein Akronym des englischen Begriffes picture element (Bildelement)
Die vorliegende Arbeit ist in fünf Kapitel gegliedert. Im ersten Abschnitt wird auf die phy-
sikalischen Grundlagen der Strahlungsmessung mit Halbleitern eingegangen, eine Über-
sicht über digitale Bildaufnehmer gegeben und Limitierungen bestehender CMOS–Bild-
sensoren aufgezeigt. Im zweiten Kapitel wird das Konzept der zeitbasierten Messung der
Strahlungsintensität erläutert und ein neuartiges Verfahren der korrelierten Doppelabtas-
tung für zeitbasierte Bildsensoren eingeführt. Der Abschnitt befasst sich weiterhin mit ver-
schiedenen Verfahren der Bildkompression. Aus diesen Vorbetrachtungen wird schließlich
das neuartige ATIS4–Konzept zur Redundanzunterdrückung auf Pixelebene abgeleitet und
eine entsprechende Sensorarchitektur mit den notwendigen Ausleseverfahren präsentiert.
Im dritten Kapitel werden wichtige Implementierungsdetails des ATIS–Bildelementes vor-
gestellt, während der vierte Abschnitt schließlich Messergebnisse des realisierten Bildauf-
nehmers zeigt. Im letzten Teil erfolgt eine Zusammenfassung der Arbeit. Darüber hinaus
wird ein kurzer Ausblick auf mögliche zukünftige Entwicklungen gegeben.
4Asynchronous Time–based Image Sensor — asynchroner zeitbasierter Bildsensor
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Im nachfolgenden Kapitel soll ein umfassender Einblick in das Gebiet der elektronischen
Bildaufnehmer gegeben werden. Ausgehend von den physikalischen Grundlagen der Strah-
lungsabsorption in Halbleitermaterialien wird dabei zuerst auf die wichtigsten photosen-
sitiven Bauelemente in den beiden heute dominanten Herstellungsverfahren (CCD und
CMOS) von integrierten Bildsensoren eingegangen. Nachfolgend findet eine stärkere Fo-
kussierung auf den Bereich der CMOS–Bildaufnehmer statt, insbesondere werden ver-
schiedene Realisierungsvarianten vorgestellt, bestehende Limitierungen klassischer aktiver
Pixelschaltungen erörtert und aktuelle Entwicklungstrends aufgezeigt.
2. Physikalische Grundlagen
2.1. Wechselwirkung zwischen Photonen und Materie
In den vergangenen 200 Jahren, in denen die analoge Photographie das einzig praktikable
Verfahren zur Erzeugung von Lichtbildern war, sind ausschließlich chemische Reaktionen
von photosensitiven Materialien auf eingestrahltes Licht zur Erzeugung der Abbilder ge-
nutzt wurden. Für die Realisierung von elektronischen Bildaufnehmern hingegen, ist die
Verwendung elektrischer Bauelemente, deren Eigenschaften sich durch die Wechselwirkung
zwischen Photonen und Materie ändern, zur Messung der Strahlungsenergie notwendig.
Grundsätzlich kann dabei zwischen drei Arten der Wechselwirkung von Photonen und
Materie unterschieden werden — Paarbildung, Compton–Effekt und lichtelektrischem Ef-
fekt.
Unter Paarbildung versteht man die Bildung eines Teilchen–Antiteilchen–Paares aus ei-
nem Photon. Ein Beispiel dafür ist die Erzeugung eines Elektron–Positron–Paares durch
die Wechselwirkung eines Photons mit dem elektromagnetischen Feld eines Atomkerns.
Die Energie des Photons wird dabei in die Ruhemassen der beiden Teilchen und ihre
kinetischen Energien umgewandelt. Ein kleiner Teil der Energie des Photons wird außer-
dem dem Atomkern, in dessen Feld die Paarbildung stattfindet, als kinetische Energie
zugeführt. Da die Energie des Photons mindestens der Summe der Ruheenergien der zu
erzeugenden Teilchen entsprechen muss, ist Paarbildung vor allem bei sehr energiereicher
Strahlung (>1MeV) (z.B. Gammastrahlung) der vorherrschende Prozess der Wechselwir-
kung zwischen Photonen und Materie.
Der Compton–Effekt beschreibt die Streuung eines Photons an einem freien Elektron. Das
Photon wird dabei unter einem bestimmten Winkel abgelenkt und gibt einen Teil seiner
Energie an das Elektron ab. Bei schwach gebundenen Außenelektronen können diese durch
die zugeführte Energie auch aus dem Atom gelöst werden. Da der Compton–Effekt gerade
dann auftritt, wenn die Energie des Photons näherungsweise der Ruheenergie des Elek-
trons entspricht, ist dies der dominierende Wechselwirkungsprozess zwischen Photonen
und Materie bei einer Strahlungsenergie zwischen ca. 100keV und 1MeV.
Unter dem Begriff lichtelektrischer Effekt werden drei verwandte physikalische Phäno-
mene zusammengefasst — Photoionisation sowie äußerer und innerer lichtelektrischer
Effekt. Die drei Prozesse haben gemein, dass durch die Wechselwirkung zwischen Photon
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und Materie Energie auf ein Elektron übertragen wird. Bei Photoionisation und äuße-
rem lichtelektrischen Effekt werden dabei aus Atomen Elektronen herausgelöst. Die dafür
benötigte Energie ist materialabhängig und zum Teil so niedrig (einige Elektronenvolt),
dass sie von Quanten des sichtbaren bzw. ultravioletten Lichtes aufgebracht werden kann.
Der innere lichtelektrische Effekt als dominierender Prozess der Ladungsträgergeneration
in Halbleitern wird im nächsten Abschnitt näher erläutert.
2.2. Ladungsträgergenerierung in Halbleitermaterialien
Für den Aufbau von Lichtsensoren auf Basis von Halbleitermaterialien wird der innere
lichtelektrische Effekt genutzt, welcher beim Eindringen von Photonen in das entsprechen-
de Material zu beobachten ist. Der innere lichtelektrische Effekt ist durch die Bildung von
Elektronen–Loch–Paaren gekennzeichnet, wobei die Energie des auftreffenden Lichtquants
an das Elektron übergeht und dieses daraufhin üblicherweise vom Valenzband in das Lei-
tungsband gehoben wird. Damit stehen im Halbleiter, in dem ursprünglich nur wenige
freie Ladungsträger vorhanden sind, zusätzlich frei bewegliche Elektronen zur Verfügung,
welche zum Stromfluss beitragen können.
Damit das Elektron ins Valenzband gehoben werden kann, muss die Energie 퐸푝ℎ des





mit dem Planckschen Wirkungsquantum ℎ, der Wellenlänge 휆 und der Lichtgeschwindig-
keit 푐. Der Bandabstand ist materialabhängig und beträgt beispielsweise für Silizium bei
einer Temperatur von 300K 1,12eV. Daraus ergibt sich nach Gleichung (I.1) eine maximal
detektierbare Wellenlänge von 휆=1,1휇m für dieses Material. Photonen oberhalb dieser
Wellenlänge transmittieren durch den Halbleiter und tragen nicht zur Generierung von
Ladungsträgern bei.
Die absorbierten Photonen dringen, in Abhängigkeit der Wellenlänge der Strahlung, un-
terschiedlich tief ins Material ein. Die Eindringtiefe steigt dabei im Allgemeinen mit der
Wellenlänge des Lichtes an, das heißt, energiereiche Photonen werden oberflächennäher
absorbiert. Da die Absorption an jedem Ort des Halbleiters weiterhin proportional zur
dort vorhandenen Photonenflussdichte Φ ist, folgt ein exponentieller Zusammenhang zwi-
schen Eindringtiefe 푥 und der ortsabhängigen Photonenflussdichte Φ(휆, 푥)
Φ (휆, 푥) = Φ (휆, 0) 푒−훼(휆)푥 (I.2)
wobei Φ (휆, 0) die Photonenflussdichte an der Oberfläche des Halbleiters definiert und
훼 (휆) den materialabhängigen Absorptionskoeffizienten darstellt. Der Absorptionskoeffi-
zient ist dabei der Kehrwert der Eindringtiefe, bei der die Photonenflussdichte um den
Faktor 1/e abgenommen hat. Die Photonenflussdichte Φ (휆, 0) an der Oberfläche des Halb-
leiters kann in Abhängigkeit von der Bestrahlungsstärke 퐸표푝푡 und dem Reflexionsgrad 푅표푝푡
der Oberfläche bestimmt werden:
Φ (휆, 0) = (1−푅표푝푡) 휆
ℎ푐
퐸표푝푡 (휆) (I.3)
Die Anzahl 푁 der Photonen, die bis zu einer Tiefe 푑 im Halbleiter absorbiert werden,
berechnet sich entsprechend zu:
푁 (휆) = Φ (휆, 0)
(
1− 푒−훼(휆)푑) (I.4)
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Die optische Generationsrate 퐺표푝푡 der Elektron–Loch–Paare kann durch Differenziation
der Photonenflussdichte nach Gleichung (I.3) berechnet werden:
퐺표푝푡 (휆, 푥) = −푑 Φ (휆, 푥)
푑 푥
= 훼 (휆) Φ (휆, 0) 푒−훼(휆)푥 (I.5)
Die optische Generationsrate von Ladungsträgern in Halbleitern hängt somit von mate-
rialabhängigen Größen, dem Ort der Generierung im Material sowie der Wellenlänge und
der Dichte der einfallenden Strahlung ab.
Zusätzlich zur Ladungsträgergeneration existiert im Halbleiter mit der Rekombination ein
Prozess, welcher der Bildung von Elektron–Loch–Paaren entgegenwirkt. Die durch opti-
sche Generierung erzeugten Ladungsträger rekombinieren dabei, unter Abgabe von Strah-
lung oder Wärmeenergie, nach einer bestimmten Zeit selbständig. Da die Rekombinations-
rate proportional zur Anzahl der freien Ladungsträger ist, befinden sich Generations– und
Rekombinationsrate in einem Gleichgewicht. Um die Photogeneration für die Strahlungs-
messung zu nutzen, müssen die Ladungsträger vor der Rekombination getrennt werden.
Dies geschieht durch Anlegen eines externen elektrischen Feldes oder der Bildung einer
Raumladungszone. Die technische Realisierung entsprechender Sensorelemente wird in
den nächsten Abschnitten erläutert.
2.3. Photowiderstand
Der Photowiderstand stellt das einfachste Bauelement zur Strahlungsmessung auf Halb-
leiterbasis dar. Das Sensorelement besteht aus einem homogen dotierten Stück Halblei-
termaterial mit zwei Kontakten.
Die Bestrahlung des Photowiderstandes mit Licht der entsprechenden Wellenlänge führt
zur Generierung von freien Ladungsträgern, wodurch sich die Leitfähigkeit des Photowi-
derstandes proportional zur Bestrahlungsstärke erhöht. Mittels einer extern angelegten
Spannung können die photogenerierten Ladungsträger getrennt werden, bevor sie rekom-
binieren, was einem Stromfluss durch den Photowiderstand zur Folge hat. Neben dem
durch Photogeneration erzeugten Strom fließt zusätzlich noch ein temperaturabhängiger,
lichtinvarianter Dunkelstrom. Für die Dichte des durch Photonen induzierten Stromes in
einem n–dotierten Halbleiter gilt nach [Hen05]





mit der Lebensdauer 휏 der Ladungsträger und der Transitzeit 푡푟. Das Verhältnis 휏/푡푟 wird
dabei als Gewinn bezeichnet. Um diesen Faktor übersteigt die Anzahl der photogenerierten
Ladungsträger im Photowiderstand die Anzahl der Photonen, die im gleichen Zeitraum
auf dem Halbleiter treffen und ein Elektron–Loch–Paare erzeugen. Unter realistischen Be-
dingungen (entsprechende Dotierungskonzentration und Geometrie des Sensors) ist dieses
Verhältnis größer 1 (kann beispielsweise für kristallines Silizium den Wert 1000 [SN07]
erreichen), was darauf zurückzuführen ist, dass die photogenerierten Ladungsträger im
Mittel erst nach der Zeit 휏 durch Rekombination verschwinden, bis dahin jedoch zirku-
lieren und auf diese Weise zum Stromfluss beitragen. Dieses Verhalten bedingt allerdings
gleichzeitig ein langsames Ansprechen des Photowiderstandes auf Änderungen in der Be-
strahlungsstärke.



















a) pn–Übergang b) U–I–Kennlinie einer Photodiode
Abbildung I.1: pn–Übergang und U–I–Kennlinie einer Photodiode
Dem Vorteil der hohen Verstärkung (Gewinn) stehen somit die Nachteile der niedrigen
zeitlichen Auflösung und zusätzlich eines hohen lichtinvarianten Dunkelstroms [LKI+02]
gegenüber. Ein Sensor auf Basis eines Photowiderstandes ist daher zur genauen Messung
der Strahlungsintensität nicht geeignet, kann allerdings bei niedrigeren Anforderungen an
die Genauigkeit, beispielsweise als Detektor bei Lichtschranken oder als Dämmerungs-
schalter, Verwendung finden.
2.4. Photodiode
Die Photodiode stellt ein wichtiges elektronisches Bauelement zur Strahlungsmessung
auf Halbleiterbasis dar. Das Sensorelement besteht aus einer mindestens zweischichtigen
Halbleiterstruktur, die einfach und kostengünstig in jedem Standardprozess zur Ferti-
gung von Halbleitererzeugnissen hergestellt werden kann. Durch Bestrahlung mit Licht
der entsprechenden Wellenlänge werden in den dotierten Gebieten der Diode Elektron–
Loch–Paare gebildet. Findet die Generierung in der Verarmungszone zwischen p– und
n–Schicht statt, trifften die Ladungsträger aufgrund des elektrischen Feldes in die ent-
gegengesetzt geladenen Gebiete (Abbildung I.1 a). Werden Ladungsträger außerhalb der
Raumladungszone erzeugt, können sie in die Verarmungszone diffundieren und ebenfalls
zum Photostrom beitragen.
Im Gegensatz zum Photowiderstand ist die Photodiode als Photosensor zur genauen Mes-
sung von Strahlungsintensitäten geeignet, da der lichtinvariante Dunkelstrom aufgrund
der Verarmungszone zwischen p– und n–dotierten Gebieten signifikant geringer ist und
mittels des elektrischen Feldes in der Raumladungszone eine sofortige Separierung der ge-
nerierten Ladungsträger stattfindet, wodurch die Ansprechzeit der Photodiode wesentlich
niedriger als die des Photowiderstandes ist.
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Ein einfaches Modell zur Beschreibung der Strom–Spannungs–Abhängigkeit einer pn–
Diode ist die Shockley–Gleichung, die um einen Term zur Darstellung des Photostromes





푛푝푛푘 푇 − 1
)
− 퐼푝ℎ (I.7)
wobei 퐼퐷 den Strom durch die Diode und 푈퐷 die Spannung über der Diode beschreibt.
퐼푆 ist der Sättigungssperrstrom, 푇 die Temperatur, 푘 die Boltzmann–Konstante und 푛푝푛
der Emissionskoeffizient. Der Wert von 푛푝푛 variiert dabei zwischen 1 und 2, je nachdem
wie sich der Gesamtdiodenstrom zusammensetzt. Besteht 퐼퐷 hauptsächlich aus Drift- und
Diffusionsströmen gilt 푛푝푛 ≈ 1. Überwiegt die Ladungsträgergeneration in der Raumla-
dungszone, ist 푛푝푛 ≈ 2. Für Spannungen 푈퐷 > 0푉 arbeitet die pn–Diode in Durchlass-
richtung, wobei der Diodenstrom 퐼퐷 exponentiell von 푈퐷 abhängt und kleine Ströme, wie
Leck– oder Photoströme, vergleichsweise vernachlässigbar sind. Bei 푈퐷 < 0푉 wird die
Diode in Sperrrichtung betrieben und der Diodenstrom 퐼퐷 setzt sich aus dem Photostrom
퐼푝ℎ sowie dem Dunkelstrom 퐼푆 zusammen. Der Dunkelstrom besteht dabei nach [Bus05]
aus thermischem Generations–/Rekombinationsstrom, Diffusionsdunkelstrom, Driftdun-
kelstrom, Tunneldunkelstrom und Oberflächenleckstrom.
Eine Photodiode kann grundsätzlich auf zwei verschiedene Weisen zur Umwandlung von
Strahlungsenergie in elektrische Energie genutzt werden. In der Photovoltaik–Betriebsart
ist die Diode mit einer Last verbunden, sodass durch den Photostrom eine positive
Spannung über der Diode abfällt. Eine Solarzelle arbeitet daher im IV. Quadranten der
Spannung–Strom–Kennlinie der Diode (Abb. I.1 b). Im Photodetektions–Modus, dem für
Photosensoren relevanten Arbeitsbereich, erfolgt der Betrieb der Diode im III. Quadran-
ten. Dabei wird an die Photodiode entweder eine negative Spannung angelegt, um den
Photostrom zu messen, oder die Diode im Leerlauf verwendet, um die Spannung an den
Kontakten zu ermitteln.
In Standard–CMOS–Prozessen gefertigte Photodioden setzen sich sowohl aus einem verti-
kalen und als auch einem lateralen Anteil zusammen. Die Sensitivität der Dioden bezüglich
der Wellenlänge unterscheidet sich je nach Ausrichtung. Wird der Anteil der lateralen Di-
ode erhöht, kann beispielsweise die Empfindlichkeit für kurze Wellenlängen gesteigert wer-
den [Sch01]. Die nachfolgenden Betrachtungen beziehen sich vereinfachend, soweit nicht
anders angegeben, allerdings auf vertikale Photodioden. Für detailliertere Ausführungen,
speziell Betrachtungen zu lateralen Photodioden, seien [Bus05] und [Moi97] empfohlen.
Der Photostrom in der Diode setzt sich aus den in der Verarmungszone erzeugten La-
dungsträgern (퐽푑푟) sowie den außerhalb der Verarmungszone generierten und dahin dif-
fundierten (퐽푑푖푓푓 ) Elektron–Loch–Paaren zusammen. Für die photogenerierte Stromdichte
gilt daher:
퐽푝ℎ (휆) = 퐽푑푟 (휆) + 퐽푑푖푓푓 (휆) (I.8)
퐽푑푟 (휆) berechnet sich, unter Vernachlässigung der Rekombination in der Verarmungszo-
ne, aus dem Integral der Generationsrate nach Gleichung (I.5) über der Dicke 푑푑푟 der
Verarmungszone in der Tiefe 푥푑푟 zu:
퐽푑푟 (휆) = 푒
푥푑푟+푑푑푟∫
푥푑푟
퐺표푝푡 (휆, 푥) 푑푥 (I.9)
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Unter der Annahme einer nur dünnen Schicht eines p–dotierten Gebietes über der Raum-
ladungszone einer vertikal aufgebauten Diode (푥푑푟 → 0) folgt damit:
퐽푑푟 (휆) = 푒 Φ (휆, 0)
(
1− 푒−훼(휆) 푑푑푟) (I.10)
Bei der Bestimmung des Diffusionsanteils werden nur die im n–dotierten Gebiet erzeugten
Ladungsträger berücksichtigt. Die Dicke der p–dotierten Schicht wird im Verhältnis zur
Eindringtiefe 1/훼 als vernachlässigbar angenommen. Zur Berechnung des Diffusionsstro-





− 푝푛 (푥)− 푝푛0
휏푝
+퐺표푝푡 (휆, 푥) = 0 (I.11)
mit dem Diffusionskoeffizienten 퐷푝 und der Lebensdauer 휏푝 der Löcher sowie der Mi-
noritätsladungsträgerkonzentration 푝푛 der Löcher und deren Wert 푝푛0 im thermischen
Gleichgewicht. Nach [YPEC04] folgt daraus





+ 푒 Φ (휆, 0)
훼 (휆)퐿푝
1 + 훼 (휆)퐿푝
푒−훼(휆) 푑푑푟 (I.12)
wobei 퐿푝 die Diffusionslänge der Löcher im n–dotierten Gebiet ist und 퐿푝 =
√
퐷푝휏푝 gilt.
Für die Dichte 퐽푝ℎ des gesamten photogenerierten Stromes ergibt sich aus den Gleichungen
(I.10) und (I.12) somit:
퐽푝ℎ (휆) = 푒 Φ (휆, 0)
(
1− 1





















(푈푑푖푓푓 − 푈퐷) (I.14)
mit der relativen Permittivität 휀푟, der Permittivität des Vakuums 휀0, den Störstellen–
Dotierungen der n– und p–Gebiete 푁퐷 und 푁퐴 sowie der Diffusionsspannung 푈푑푖푓푓 .
Aus Gleichung (I.13) ist ersichtlich, dass die Photostromdichte mit der Ausdehnung der
Raumladungszone steigt. Um die Dichte des Photostromes zu erhöhen, sollte die Ver-
armungszone daher, soweit dies durch Eingriffe in den Herstellungsprozess möglich ist,
maximiert werden. Aus Gleichung (I.14) ist darüber hinaus zu erkennen, dass die Raum-
ladungszone auch durch das Anlegen einer möglichst hohen Spannung in Sperrrichtung,
vergrößert werden kann. Die mit der höheren Spannung einhergehende, gesteigerte Feld-
stärke in der Verarmungszone erhöht gleichzeitig die Driftgeschwindigkeit der Ladungs-
träger, was zusätzlich einen positiven Einfluss auf die Ansprechzeit der Photodiode hat.
Eine weitere Möglichkeit zur Vergrößerung der Verarmungszone ist das zusätzliche Ein-
bringen einer nur schwach dotierten oder undotierten Schicht zwischen n– und p–Gebiet.
Photodioden mit diesem Aufbau werden als PIN–Dioden bezeichnet, wobei „I“ auf die
intrinsische Schicht zwischen n– und p–dotiertem Bereich hinweist. Die Eigenschaften
dieser Photosensoren können dabei durch die Wahl der Dicke der intrinsischen Schicht
direkt beeinflusst werden.
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Neben dem Photostrom wird durch die Ausdehnung der Raumladungszone auch die Grö-

















wobei 퐶 ′퐷0 der Kapazitätsbelag 퐶
′
퐷 einer Diode bei der Spannung 푈퐷=0V ist. Aus Glei-
chung (I.15) wird auch eine Spannungsabhängigkeit der Diodenkapazität ersichtlich, wobei
der Wert für fallende Spannungen (entsprechend für steigende Spannungen in Sperrrich-
tung) sinkt. Die Gültigkeit von (I.15) setzt allerdings konstante Dotierungsprofile in den
p– und n–Gebieten sowie einen abrupten pn–Übergang voraus. Im Allgemeinen ist der
Übergang jedoch durch ein abgestuftes Dotierungsprofil gekennzeichnet. Dabei wird die











beschrieben. Dies entspricht in erster Näherung auch dem Modell der Diodenkapazität,
das von Herstellern integrierter CMOS–Schaltungen für Schaltungssimulationen zur Ver-
fügung gestellt wird, wobei jedoch zusätzlich eine Unterscheidung zwischen vertikalem
und lateralem Anteil der Diodenkapazität erfolgt.
Die Effizienz einer Photodiode wird durch den Quantenwirkungsgrad 휂 (휆) beschrieben,
welcher durch das Verhältnis der generierten Elektron–Loch–Paare zur Anzahl der einfal-







Unter Vernachlässigung des im Allgemeinen gegenüber dem ersten Term sehr viel kleineren
zweiten Terms in Gleichung (I.13) folgt aus den Gleichungen (I.13) und (I.17):
휂 (휆) = (1−푅표푝푡)
(
1− 1




Der Quantenwirkungsgrad kann einen theoretischen Maximalwert von 1 erreichen, ist je-
doch stark material– und wellenlängenabhängig. Für eine Silizium–Photodiode wird bei-
spielsweise ein Maximum von 휂푚푎푥=0,5 im Bereich von 휆 = 650nm erzielt, während der
Wert für kleinere und größere Wellenlängen abfällt [Hup00]. Für langwellige Strahlung
ist dies damit zu erklären, dass die Photonen im Mittel tiefer in das Material eindringen.
Aufgrund der dort vorhandenen höheren Dotierung sinkt die Lebensdauer der durch den
Photoeffekt generierten Ladungsträger, und sie rekombinieren noch vor dem Erreichen der
ohnehin weiter entfernten Raumladungszone. Photonen kurzer Wellenlänge werden hinge-
gen direkt an der Oberfläche absorbiert. Aufgrund von Oberflächeneffekten, die zu Störun-
gen des Kristallgitters führen, sind an dieser Stelle vermehrt Löcher und Valenzelektronen
vorhanden, mit denen die durch Photogeneration erzeugten Elektron–Loch–Paare sofort
nach der Entstehung wieder rekombinieren. Wegen ihrer kurzen Lebensdauer tragen diese
Ladungsträger somit nicht zum Photostrom bei. Für die betrachtete Silizium–Photodiode
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a) n–Diffusions/p–Substrat–Diode b) n–Wannen/p–Substrat–Diode





Abbildung I.2: Realisierungen von Photodioden in einem n–Wannen/p–Substrat–
Standard–CMOS–Prozess
ergibt sich damit beispielsweise ein für die Photogeneration wirksamer Strahlungsbereich
von ungefähr 300nm bis 1100nm.
Standard–CMOS–Prozesse bieten grundsätzlich verschiedene Möglichkeiten zur Realisie-
rung von Photodioden. Die Charakteristik der jeweiligen Diode wird dabei hauptsäch-
lich durch die Tiefe der Struktur im Halbleitermaterial und die Dotierung bestimmt. Im
Allgemeinen kann zwischen Wannen–Substrat–Dioden und Diffusions–Substrat–Dioden
unterschieden werden, wobei auch Kombinationen beider Arten von Dioden, also mehr-
kanalige Photodioden, möglich sind [HSS03]. Abbildung I.2 zeigt mögliche Realisierun-
gen von Photodioden in einem n–Wannen Standard–CMOS–Prozess mit p–dotiertem
Substrat. Neben den Standard–Prozessen bieten zahlreiche Hersteller von integrierten
CMOS–Schaltkreisen zusätzlich dedizierte Optik-Prozesse zur Herstellung von CMOS–
Bildsensoren an. Durch technologische Änderungen bzw. Erweiterungen des Standard–
Prozesses werden die Eigenschaften der Photodioden dabei bezüglich Quantenwirkungs-
grad, strahlungsinvarianten Leckströmen, Sperrschichtkapazität, Ansprechzeit und Uni-
formität optimiert.
2.5. Phototransistor
Der Phototransistor als lichtsensitives Sensorelement kann als Erweiterung der pn–Photo-
diode betrachtet werden. Der Phototransistor wird dabei üblicherweise als parasitärer
Bipolartransistor ausgeführt (Abbildung I.3 a). Im Gegensatz zu einem konventionellen
pnp–Transistor besitzt der Phototransistor ein großflächiges Basis–Gebiet, wodurch die
Photoempfindlichkeit des Elements erhöht wird. Des Weiteren ist die Basis gewöhnlich
nicht mit einem bestimmten Potenzial verbunden, vielmehr stellt sich die Spannung ent-
sprechend selbständig ein.
Durch Bestrahlung können in der Verarmungszone des in Sperrrichtung betriebenen Kol-
lektor–Basis–Übergangs, äquivalent zur Ladungsträgergeneration in der pn–Diode, Elek-
tron–Loch–Paare gebildet werden. Die erzeugten Löcher sorgen für einen photogenerierten
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a) Phototransistor b) Photogate
Abbildung I.3: Schematische Darstellungen von Phototransistor und Photogate
Stromfluss 퐼푝ℎ durch den Kollektor, während die Elektronen im Gebiet der Basis gesam-
melt werden, was zu einem Ansteigen der Spannung zwischen Emitter und Basis führt.
Aufgrund der erhöhten Basis–Emitter–Spannung werden Löcher aus der Verarmungszone
des Emitter–Basis–Übergangs in die Basis diffundiert, wovon der Großteil zum Kollektor
fließt und so zum Kollektorstrom beiträgt. Da sich das Potenzial der Basis selbständig
einstellt, entspricht der Emitterstrom 퐼퐸 dem Kollektorstrom 퐼퐶 , für den gilt
퐼퐶 = (1 +퐵) 퐼푝ℎ (I.19)
wobei 퐵 der Stromverstärkungsfaktor ist, der üblicherweise einen Wert in der Größen-
ordnung von 100 besitzt. Damit können Phototransistoren beispielsweise dort als Sensor-
element Verwendung finden, wo die Größe der Leckströme einer angeschlossenen Ausle-
seschaltung im Bereich des Photostromes 퐼푝ℎ liegt oder direkt große kapazitive Lasten
getrieben werden müssen.
Dem Vorteil des hohen Ausgangsstromes stehen einige Nachteile gegenüber. So ist die
im Vergleich zu einer Photodiode benötigte Fläche wesentlich größer und das Ansprech-
verhalten, aufgrund der großflächigen Verarmungszone des Kollektor–Basis–Übergangs,
deutlich schlechter. Des Weiteren ist der Verstärkungsfaktor 퐵 von der Größe des Stro-
mes abhängig, wodurch der Phototransistor ein stark nichtlineares Verhalten zeigt.
2.6. Photogate
Gegenüber den bisher vorgestellten Bauelementen zur Strahlungsmessung zeichnet sich
die Funktionsweise des Photogates durch eine inhärente Speicherung der photogenerier-
ten Ladungsträger aus. Das Sensorelement besteht aus einer MOS1–Kapazität mit ei-
nem Polysilizium–Gate (Abbildung I.3 b). In Abhängigkeit vom Ort der Ladungsspei-
cherung unterscheidet man dabei grundsätzlich zwischen zwei verschiedenen Arten von
Photogate–Schaltungen, wobei die Speicherung entweder an der Substratoberfläche oder
tiefer im Substrat stattfindet. Da Sensorelemente mit oberflächennaher Speicherung in
1Metal Oxide Semiconductor — Metall–Oxid–Halbleiter
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jedem Standard–CMOS–Prozess hergestellt werden können, für Buried–Channel2–Photo-
gates jedoch Modifikationen des Herstellungsverfahrens notwendig sind, sollen sich die wei-
teren Ausführungen, soweit nicht anders angegeben, auf den ersten Typus von Photogate–
Schaltungen beziehen.
Für Photogates mit oberflächennaher Speicherung der Ladungsträger wird die Gate–
Spannung 푈퐺 entsprechend so gewählt, dass die Oberfläche des uniform dotierten Sub-
strats unterhalb des Gates an Majoritätsladungungsträgern verarmt ist. Elektron–Loch–
Paare, die durch Photogeneration bei Bestrahlung innerhalb der Verarmungszone entste-
hen, werden getrennt, wobei sich die Minoritätsladungsträger an die Oberfläche und die
Majoritätsladungsträger tiefer ins Substrat bewegen. Die während der Integrationszeit 푡푖푛푡
gesammelte Ladung 푄푖푛푡 berechnet sich, unter der Annahme von konstanter Bestrahlung
und einem p–dotierten Substrat, dabei zu:










mit 퐴 als der Substrat–Fläche unter dem Gate und 퐿푛 als Diffusionslänge der Elektronen.
Die unter dem Photogate gespeicherte Ladung wird allerdings gewöhnlich nicht direkt aus-
gelesen, sondern erst nach der Übertragung auf eine zweite Kapazität ausgewertet.
Das Sammeln der Ladung direkt an der Substrat–Oberfläche bringt allerdings einen ent-
scheidenden Nachteil mit sich. Durch Störungen der oberflächennahen Kristallstruktur
an der Grenzfläche zwischen Isolator und Halbleiter können die generierten Ladungs-
träger verschiedene Übergangszustände mit unterschiedlichen Zeitkonstanten annehmen,
was sich negativ auf das Rauschen sowie die Effizienz des Ladungstransfers auswirkt. Aus
diesem Grund wurde die bestehende Technologie bezüglich der Verwendung vergrabener
Strukturen zur Ladungsspeicherung weiterentwickelt. Durch Einbringen einer gegensätz-
lich dotierten Schicht direkt unterhalb der Substratoberfläche sammeln sich die generier-
ten Minoritätsladungsträger nicht mehr direkt an der Grenzschicht zwischen Isolator und
Halbleiter, sondern tiefer im Material an, wodurch die beschriebenen negativen Effekte
der oberflächennahen Speicherung entfallen.
Nachteilig gegenüber der Photodiode ist der verringerte Quantenwirkungsgrad des Pho-
togates. Da die Photonen zuerst das Polysilizium–Gate durchdringen müssen, bevor die
Ladungsträgergenerierung stattfindet, ist speziell die Empfindlichkeit bei niedrigen Wel-
lenlängen reduziert [MKG+97]. Möglichkeiten zur Erhöhung des Quantenwirkungsgrades
sind die Verringerung der Dicke des Polysilizium–Gates oder die Bestrahlung des Sensors
von der Rückseite, wofür die Wafer in der Herstellung allerdings zusätzlich auf 10–20휇m
gedünnt werden müssen.
3. Digitale Bildaufnehmer
Nachdem im vorherigen Abschnitt verschiedene Sensorelemente zur Strahlungsmessung
auf Basis von Halbleitermaterialien vorgestellt wurden, soll in diesem Teil die Zusammen-
schaltung zu Sensorfeldern betrachtet werden. Für die Realisierung von digitalen Bildauf-
nehmern existieren heute grundsätzlich zwei Ansätze — CCD und CMOS.
2Buried–Channel — vergrabener Kanal
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a) CCD–Struktur b) Ladungstransport
Abbildung I.4: CCD–Struktur und Ladungstransport in CCD–Bildsensoren mit dreipha-
sigem Takt
3.1. CCD–Bildsensoren
Die CCD–Technik geht ursprünglich auf die Arbeit von Willard Boyle und George Smith
zur Entwicklung eines analogen Datenspeichers aus dem Jahr 1969 zurück [BS70]. Es
wurde jedoch bald erkannt, dass sich CCD–Elemente auch hervorragend als Sensor zur
Strahlungsdetektion eignen, sodass bereits Mitte der 1970er Jahre CCD–Bildsensoren der
Firma Fairchild Semiconductor kommerziell verfügbar waren.
Die Funktionsweise eines CCD–Grundelements ist der des Photogates sehr ähnlich, wobei
die durch Photogeneration erzeugten Minoritätsladungsträger unterhalb des Gates einer
MOS–Kapazität gespeichert werden. Nach dem Ende der Belichtung, die für alle Elemente
der CCD–Bildsensormatrix gleich ist, werden die gesammelten Ladungen simultan, mittels
gekoppelter Kapazitäten, unterhalb der Sensoroberfläche lateral zu einer Ausleseschaltung
verschoben. Abbildung I.4 a zeigt den Aufbau einer CCD–Zelle, während Abbildung I.4
b das Funktionsschema des Ladungstransports für das Auslesen durch einen dreiphasigen
Takt veranschaulicht. Das dargestellte CCD–Bildelement besteht aus drei sich überlap-
penden Polysilizium–Gates, die dem Speichern und Verschieben der generierten Ladung
dienen. Während der Integrationsphase (푡1) wird an Gate A (Φ퐴) eine höhere Spannung
als an die Gates B (Φ퐵) und C (Φ퐶) angelegt, sodass sich im Substrat unterhalb des Ga-
tes A eine Verarmungszone bildet, in der die photogenerierten Ladungsträger gesammelt
werden. Der Ladungstransport beginnt mit dem Anlegen einer hohen Spannung Φ퐵 an
Gate B und einem gleichzeitigen, kontinuierlichen Absenken der Spannung Φ퐴. Dadurch
verschiebt sich die Ladung von Gate A allmählich unter Gate B (푡2). Ist die Spannung
Φ퐴 auf 0 gesunken, befindet sich die gesamte Ladung, welche ursprünglich unter Gate A
gespeichert war, unter Gate B (푡3). Um die Ladung von Gate B unter Gate C zu trans-
ferieren, erfolgt eine Erhöhung von Φ퐶 , während Φ퐵 gleichzeitig langsam abgesenkt, und
die Spannung Φ퐴 auf einem niedrigen Potenzial gehalten wird (푡4, 푡5). Durch eine konti-
nuierliche Wiederholung dieses Vorgangs kann die Ladung vom Ort der Photogenerierung
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zum Ende der Spalte oder Zeile transferiert werden, wo schließlich eine Umwandlung in
eine Spannung oder einen Strom und das Auslesen erfolgen.
Durch den sequenziellen Transport der Ladung innerhalb der Bildsensormatrix wird aller-
dings die Bildrate limitiert, da während des Ladungstransfers die Belichtung unterbrochen
werden muss. Um die Bildrate zu erhöhen, wurden verschiedene Verfahren zum Zwischen-
speichern der gesammelten Ladungen entwickelt. Abbildung I.5 zeigt, neben dem nahe-
liegenden, sequenziellen Verfahren (Full–Frame3), drei gebräuchliche Realisierungen —
Interline–Transfer 4 (IT), Frame–Transfer 5 (FT) und Frame–Interline–Transfer 6 (FIT).
Bei Interline–Transfer–CCD–Sensoren wird die gesammelte Ladung jedes Pixels nach be-
endeter Integration in abgedeckte, seitlich angeordnete Speicherzellen übernommen. So-
bald dies geschehen ist, erfolgt das Verschieben der Ladung in Richtung Ausleseschaltung,
während bereits die Aufnahme eines neuen Bildes beginnt. Obwohl die seitlich angeord-
neten Speicherzellen abgedeckt sind, kann bei Überbelichtung zusätzlich Ladung in die
Transportkanäle gelangen, woraus eine Verfälschung der eigentlichen Ladungsmenge resul-
tiert. Das Einfügen der Zwischenspeicherzellen führt darüber hinaus zu einer Verringerung
der lichtempfindlichen Fläche pro Pixelelement. Der Nachteil einer reduzierten photoemp-
findlichen Fläche pro Pixelelement entfällt bei Frame–Transfer–CCD–Sensoren, welche
neben der eigentlichen Sensormatrix ein abgedecktes Feld von Speicherelementen der glei-
chen Dimension besitzen. Nach Beendigung der Bildaufnahme wird die Ladung aus der
Matrix photosensitiver Elemente unverzüglich in das Registerfeld überführt und eine neue
Messung kann beginnen, noch bevor die Werte der Register vollständig ausgelesen wurden.
Geschieht der Ladungstransfer allerdings zu langsam, kann durch Ladungseintrag in die
CCD–Zellen während des Verschiebens der Ladungen ebenfalls ein Qualitätsverlust in der
Aufnahme auftreten. Die Kombination aus beiden Verfahren wird als Frame–Interline–
Transfer bezeichnet. Dabei werden die während der Belichtung akkumulierten Ladungen
zuerst in abgedeckte Speicherzellen neben jedem Pixel verschoben und anschließend in das
zusätzliche Speicherfeld transferiert, woraufhin das Auslesen erfolgt. Damit werden zwar
Ladungseinkopplungen während des schnellen Ladungstransfers weitestgehend vermieden,
nachteilig ist allerdings der Bedarf an zwei zusätzlichen Registern je lichtsensitivem Pixel.
Der Ladungsträgertransport, wie auch die Ladungsträgergenerierung, ist dabei direkt un-
terhalb der Substratoberfläche aufgrund von Störungen im Kristallgitter (siehe auch I.2.6.)
wesentlich ineffizienter als tiefer im Substrat. Aus diesem Grund wurden Buried–Channel–
CCDs entwickelt [WKS+72]. Nachteilig bei dieser Variante ist allerdings die gegenüber
oberflächennaher Photogeneration geringere Speicherkapazität für Ladungsträger.
Die Vorteile der CCD–Technik (gegenüber Photosensoren auf CMOS–Basis) sind eine
hohe Uniformität der Pixel, ein hoher Quantenwirkungsgrad von bis zu 90%, ein ho-
her Anteil der photosensitiven Fläche an der Gesamtfläche des Pixels (zumindest bei
Verwendung des Full–Frame–Verfahrens), niedriges temporäres Rauschen der Auslese-
schaltung und ein ausgereifter Fertigungsprozess mit niedriger Fehlerrate. Theoretisch
könnten CCD–Sensoren, die nach dem Prinzip der oberflächennahen Ladungsträgergene-
ration arbeiten, zwar auch in Standard–CMOS–Prozessen hergestellt werden, nur genügt
die Qualität der Grenzschicht zwischen Substrat und Oxid im Allgemeinen nicht den
3Full–Frame — sequenzielles Auslesen des gesamten Bildes ohne Zwischenspeicherung
4Interline–Transfer — Übertragung von Zwischenzeilen
5Frame–Transfer — Übertragung des gesamten Bildes
6Frame–Interline–Transfer — Kombination aus der Übertragung von Zwischenzeilen und gesamtem Bild
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Abbildung I.5: Auslese–Strategien für CCD–Flächensensoren
Anforderungen an eine hohe Effizienz des Ladungstransports. Aufgrund des spezialisier-
ten Herstellungsverfahrens der CCD–Sensoren sind außer den Sensorelementen selbst und
einfachen Verstärkerschaltungen allerdings auch kaum weitere Bauelemente auf dem Bild-
aufnehmer realisierbar. Schaltungen für die Ansteuerung sowie die Signalwandlung und
–verarbeitung müssen daher immer auf einem zusätzlichen Schaltkreis, außerhalb des ei-
gentlichen Sensors, implementiert werden. Dies führt im Allgemeinen zu einer größeren
Bauform von Bildaufnehmern auf CCD–Basis. Durch das Ausleseverfahren des sequenzi-
ellen Ladungstransports bedingt, besteht bei CCD–Bildaufnehmern darüber hinaus keine
Möglichkeit, nur bestimmte Teile der Sensormatrix auszulesen (so genanntes Windowing).
Weitere Nachteile der CCD–Technologie sind eine höhere Betriebsspannung und ein da-
mit verbundener gesteigerter Energiebedarf, eine komplexere Taktung, niedrigere Verar-
beitungsgeschwindigkeiten und Qualitätseinbußen durch Ladungsüberkopplung zwischen
benachbarten Pixeln bei Überbelichtung (als Blooming bezeichnet).
Da der Fokus dieser Arbeit auf Betrachtungen zu CMOS–Photosensoren liegt, erfolgte in
diesem Abschnitt nur eine kurze Einführung in die CCD–Technik. Detailliertere Ausfüh-
rungen zu CCD–Bildsensoren können beispielsweise [The95] entnommen werden.
3.2. CMOS–Bildsensoren
Aufgrund technologischer Unzulänglichkeiten früherer CMOS–Prozesse, vor allem bezüg-
lich herstellungsbedingter Variationen von Bauelementen, welche sich negativ auf die Uni-
formität von Flächensensoren auswirken, wurde die spezialisierte CCD–Technologie trotz
zahlreicher Nachteile zum dominierenden Fertigungsverfahren für Bildsensoren. Durch
die Weiterentwicklung der CMOS–Herstellungstechniken, die Modifikation von Standard–
Prozessen bezüglich der Produktion von Bildsensoren sowie die Verwendung von algorith-
mischen Verfahren der Fehlerkorrektur sind CMOS–Sensoren und CCD–Bildaufnehmer
heute bezüglich der Bildqualität annähernd gleichwertig. Nachdem der photographische
Film, der 200 Jahre das Mittel der Wahl bei der Aufnahme von Bildern war, inner-
halb einer Dekade nahezu vollständig durch CCD–Sensoren verdrängt wurde, findet mo-
mentan eine Verschiebung der Marktanteile von CCD– zu CMOS–Bildaufnehmern statt.
Auch wenn der weltweite Markt für digitale Bildsensoren im Jahr 2006 mit 6 Mrd. US–
Dollar [O’R07] nur einen kleinen Teil des Gesamtmarktes für Halbleitererzeugnisse von
248 Mrd. US–Dollar [SIA07] ausmachte, zeigte er mit einer Steigerung von 30% gegenüber







































































Abbildung I.6: Architektur eines CMOS–Bildsensors
2005, im Vergleich zu 9% Anstieg des Gesamtmarktes, ein überdurchschnittliches Wachs-
tum. Der Umsatzanstieg beruht dabei hauptsächlich auf der Zunahme der Produktion
von Bildsensoren für Mobiltelefone, die inzwischen 75% aller gefertigten Bildaufnehmer
darstellen und fast ausschließlich in CMOS–Prozessen hergestellt werden. Somit beruht
das derzeitige Wachstum des Gesamtmarktes für Bildaufnehmer hauptsächlich auf der
Steigerung des Umsatzes von CMOS–Sensoren. Neben dem Segment der mobilen Appli-
kationen [YKLL02] werden CCD–Sensoren inzwischen aber auch aus den von dieser Tech-
nik traditionell dominierten Bereichen der Digitalphotographie (DSC7) sowie der Video–
und Überwachungskameras verdrängt [TNM+07], sodass mittlerweile (Stand 2006) bereits
80% aller produzierten Bildaufnehmer CMOS–Sensoren sind.
Wie bereits im vorherigen Abschnitt erläutert wurde, weisen CCD–Bildsensoren einige
grundsätzliche Nachteile auf. Ein entscheidender Vorteil von CMOS–Bildaufnehmern ge-
genüber CCD–Bildsensoren ist dabei die Realisierbarkeit von so genannten Camera–on–a–
Chip8–Systemen, wobei alle elektronischen Komponenten einer Kamera, anders als in der
CCD–Technik, auf einem Schaltkreis implementiert werden können. Abbildung I.6 zeigt
eine entsprechende Architektur. Im Gegensatz zum sequenziellen Auslesen von CCD–
Feldern, erfolgt die Ausgabe in CMOS–Bildaufnehmern mittels x– und y–Adressierung,
sodass auf jedes Pixel der Matrix wahlfrei zugegriffen werden kann. Im Allgemeinen wer-
den die Pixel allerdings durch einen Spaltendekoder selektiert und der auszulesende Wert
durch einen Verstärker je Zeile ausgegeben. Der ermittelte Wert der Strahlungsintensität
kann dann einer analogen Nachverarbeitung unterzogen werden, zum Beispiel zur Reali-
sierung einer Fehlerkorrektur oder zur Implementierung von Filteroperationen [GSGS01].
Die Ergebnisse der analogen Signalverarbeitung werden im Anschluss mittels Analog–
Digital(A/D)–Wandler in einen digitalen Wert konvertiert. Dieser wird dann entweder
direkt ausgegeben oder einer digitalen Nachverarbeitung zugeführt, womit beispielswei-
se die Berechnung der Farbwerte bei Farbkameras, eine algorithmische Verbesserung der
7Digital Still Camera — Digitalkamera zur Aufnahme von unbewegten Bildern
8Camera–on–a–Chip — Integration aller elektronischen Komponenten einer Kamera auf einem Schaltkreis




















Passives CMOS − Pixel
UD−
Abbildung I.7: Passives Pixel mit Integrationsauslese
Bildqualität, die Kompression der Bilddaten oder die Anpassung des Datenformates an
die Schnittstelle zwischen Kamera und umgebendem System vorgenommen werden kön-
nen.
Die innerhalb der CMOS–Sensormatrix verwendeten Schaltungen zur Detektion der Strah-
lungsintensität können entsprechend des verwendeten Ausleseverfahrens prinzipiell in zwei
Gruppen unterteilt werden — aktive (APS)9 und passive (PPS)10 Pixel. APS–Pixel ent-
halten dabei, im Gegensatz zu PPS–Schaltungen, einen Ausleseverstärker.
3.2.1. Passives Photodioden–Pixel
Die mittels Photodioden erzeugbaren Photoströme sind generell sehr gering. Sie hängen
zwar von Diodenfläche und –umfang ab, erreichen aber für die bei integrierten Bildsen-
soren üblichen Pixelgrößen, selbst bei starker Bestrahlung nur einige Piko– bis wenige
Nano–Ampere. Da sich die direkte Messung solcher kleinen Ströme als schwierig darstellt,
werden Photodioden in der Regel zum Aufbau von integrierenden Photosensoren verwen-
det.
Passive Pixel stellen die einfachste Form von integrierenden Sensorelementen zur Realisie-
rung von CMOS–Bildaufnehmern dar. Die während der Belichtung generierte Ladung wird
dabei auf der Sperrschichtkapazität der Photodiode akkumuliert und direkt ausgelesen.
Dieses bis heute kaum veränderte Grundkonzept wurde erstmal 1967 vorgestellt [Wec67].
Abbildung I.7 zeigt die Schaltung eines solchen Pixels. Es besteht in der einfachsten
Ausführung aus lediglich einer Photodiode und einem Auswahl–Transistor MS, welcher
jedes Element der Matrix wahlweise mit der integrierenden Ausleseschaltung verbindet.
Vor dem Auslesen eines Pixels wird die Spannung über der Integrationskapazität CA der
Ausleseschaltung mittels des Transistors MR zurückgesetzt. Beim Auslesen eines mit Hil-
fe des Transistors MS selektierten Pixels, werden die Photodiodenkapazität CD und die
entsprechende Leitungskapazität CL durch die von der integrierenden Ausleseschaltung
bereitgestellte Ladung auf die Referenzspannung 푈푟푒푓 gesetzt. Die Ausgangsspannung 푈푎
9Active Pixel Sensor — aus aktiven Pixeln aufgebauter Sensor
10Passive Pixel Sensor — aus passiven Pixeln aufgebauter Sensor













































a) Pixel mit einfacher Ausleseschaltung b) Pixel mit globalem Shutter
Abbildung I.8: Implementierungen von aktiven Photodioden-Pixelschaltungen
der Ausleseschaltung ändert sich in Abhängigkeit der innerhalb der Belichtungszeit auf
der Photodiode integrierten Ladung 푄푖푛푡 damit entsprechend zu:







wobei 푡푖푛푡 die Integrationszeit des Photostromes 퐼푝ℎ während der Belichtung darstellt.
Aus der Gleichung ist zu erkennen, dass die Ausgangsspannung 푈푎 linear von der pho-
togenerierten Ladung abhängt, jedoch unabhängig von der Sperrschichtkapazität CD der
Photodiode und der Leitungskapazität CL ist.
Die Vorteile des passiven Pixels sind das direkte Auslesen der Ladung, wodurch ein abso-
lut linearer Zusammenhang zwischen dem Photostrom und der Spannung am Ausgang der
Integrationsauslese erzielt wird, sowie eine einfache Realisierung der Pixelschaltung und
ein damit einhergehend hoher Füllfaktor sowie ein hoher Quantenwirkungsgrad. Nachteilig
sind die niedrige Auslesegeschwindigkeit [Fos97] und die generell sehr hohen Anforderun-
gen an die Ausleseschaltung bezüglich des Rauschverhaltens [YPEC04].
3.2.2. Aktives Photodioden–Pixel
Aktive Photodioden–Pixel unterscheiden sich von passiven Sensorelementen durch die Ver-
wendung von Verstärkerstrukturen innerhalb des Pixels. Dieses Prinzip der elektrischen
Entkopplung von photosensitivem Element und externer Ausleseschaltung zur Steigerung
der Auslesegeschwindigkeit wurde bereits kurz nach der Erfindung des passiven Pixels
als wesentliche Verbesserung der bestehenden Struktur vorgestellt [Nob68]. Die vier do-
minanten Realisierungen sind das aktive Photodioden–Pixel, das aktive Photogate–Pixel,
das aktive Pinned–Photodioden–Pixel und das aktive logarithmische Photodioden–Pixel.
Abbildung I.8 a zeigt den Aufbau eines APS–Photodioden–Pixels. Die Schaltung besteht
aus einer Photodiode, einem Reset–Transistor MR, einem Auswahl–Transistor MS sowie
dem Transistor MSF, der den Eingang eines Source–Folger–Verstärkers (in Kombination
mit dem Transistor MA) darstellt.
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Mit Hilfe des Transistors MR wird die Spannung über der Sperrschichtkapazität der Diode
vor Beginn der Belichtungsmessung auf einen Initialisierungswert gesetzt. Je nachdem ob
MR als PMOS– oder NMOS–Transistor ausgeführt ist, wird die Rücksetzspannung über
der Diode den Wert 푈푟푒푓 oder den um die Schwellspannung 푈푇푛 des NMOS–Transistors
reduzierten Spannungspegel 푈푟푒푓−푈푇푛 annehmen. Da ein PMOS–Schalter die Implemen-
tierung einer zusätzlichen n–Wanne erfordert, wird im Allgemeinen ein NMOS–Reset–
Transistor verwendet. Während der Belichtung werden die Sperrschichtkapazität und an-
geschlossene parasitäre Kapazitäten (Source–Kapazität von MR und Gate–Kapazität von
MSF) durch den photogenerierten Diodenstrom entsprechend der Bestrahlungsstärke ent-
laden. Nach einer festen Integrationszeit 푡푖푛푡 erfolgen die Auswahl des auszulesenden Pixels
mittels des Transistors MS und die Ausgabe der zu diesem Zeitpunkt an der Katode der
Photodiode anliegenden Spannung. Bei konstantem Photostrom 퐼푝ℎ kann der zeitliche
Verlauf der Diodenspannung dabei durch die Differenzialgleichung




beschrieben werden. Unter Verwendung von Gleichung (I.16) zur Charakterisierung der
Sperrschichtkapazität und bei Vernachlässigung von Parasitärkapazitäten ergibt sich die
Lösung der Differenzialgleichung (I.22) zu





















wobei 퐴퐷 die Diodenfläche und 푈퐷0 = 푈퐷 (푡 = 0) den Initialisierungswert der Dioden-
spannung zu Beginn der Integration darstellen. Aufgrund der Spannungsabhängigkeit
der Sperrschichtkapazität besteht zwischen der Spannungsänderung über der Diode und
der Integrationszeit ein nichtlinearer Zusammenhang, der nur für hinreichend kurze Zei-
ten und hohe Diodenspannungen sinnvoll linearisiert werden kann. Abbildung I.9 zeigt
den temporären Spannungsverlauf nach Gleichung (I.23), wobei 푈푑푖푓푓=0,5V, 푈퐷0=–3,3V,
퐶퐷0=퐴퐷 ⋅ 퐶퐷0′=10fF und 퐼푝ℎ=10pA angenommen werden.
In Abhängigkeit von 푈퐷 gilt für die Spannung 푈푎 am Ausgang des Source–Folgers
푈푎 = −푈퐷 − 푈퐺푆푆퐹 (I.24)
wobei 푈퐺푆푆퐹 die Gate–Source–Spannung des Transistors MSF ist. Die Gate–Source–Span-
nung hängt dabei vom Stromfluss durch den Transistor und dessen Schwellspannung 푈푇푛
ab. Für einen Transistor in der Sättigung im Bereich der starken Inversion gilt








mit dem Stromverstärkungsfaktor 퐾 ′푛 sowie der Kanalweite 푊 und –länge 퐿 des Tran-
sistors. Während der Strom 퐼푆퐹 als näherungsweise konstant angenommen werden kann,
















Abbildung I.9: Zeitlicher Verlauf der Diodenspannung nach Gleichung (I.23)
hängt die Schwellspannung 푈푇푛 aufgrund des Substrateffektes von der Spannungsdifferenz
zwischen Substrat und Source–Anschluss (also der Ausgangsspannung 푈푎 des Source–
Folgers) ab. 푈푇푛 berechnet sich nach [AH02] zu










wobei 푈푇푛0 die Schwellspannung bei einer Source–Substrat–Spannung von 0V, 휀푠푖 die
Permittivität von Silizium, 푁푠푢푏 die Dotierungsdichte des Substrats und 휙푓 das Oberflä-
chenpotenzial sind. Neben der Spannungsabhängigkeit der Photodiodenkapazität besitzt
somit auch der Source–Folger ein nichtlineares Übertragungsverhalten. Da allerdings so-
wohl die Spannungsabhängigkeit der Sperrschichtkapazität als auch die des Source–Folgers
bekannt sind, können die Messwerte, wenn nötig, mittels digitaler Nachverarbeitung kor-
rigiert werden.
Der Stromquellen–Transistor MA des Source–Folgers ist nicht im Pixel selbst, sondern
entsprechend der Anordnung der Ausleseverstärker in der Matrix, nur einmal je Spalte
oder Zeile ausgeführt. Dadurch wird einerseits die Pixelgröße reduziert und andererseits
sichergestellt, dass nur während des Auslesevorgangs Strom durch den Source–Folger im
Pixel fließt.
Nach dem Auslesen erfolgt das Zurücksetzen der Spannung über der Photodiode durch
den Reset–Transistor und damit der Beginn einer neuen Messung. Da die Elemente der
Sensormatrix nacheinander, spaltenweise ausgelesen und zurückgesetzt werden, bezeichnet
man das Arbeitsschema des Pixels als rollender Shutter11. Bei hohen Ansprüchen an die
Bildqualität, zum Beispiel bei der Aufnahme von bewegten Objekten, kann der ungleiche
Beginn der Integration für die verschiedenen Spalten allerdings nachteilig sein. Um die
Integration vom Auslesevorgang zu entkoppeln, wird daher ein Pixel mit globalem Shutter
verwendet. Abbildung I.8 b zeigt den Aufbau eines solchen Bildelementes [YPGSD91]. Die
11Shutter — Verschluss










































p − Substrat 
n+
Photodioden − Pixel
a) Aktives Photogate–Pixel b) Aktives Pinned–Photodioden–Pixel
Abbildung I.10: Aktives Photogate–Pixel und aktives Pinned–Photodioden–Pixel
Schaltung unterscheidet sich von der Realisierung in Abbildung I.8 a durch einen zusätz-
lichen Transistor MSH, der die Photodiode vom Source–Folger trennt, und in der Verwen-
dung der Speicherkapazität CSH. Die Belichtung aller Pixel einer Matrix wird dabei, im
Gegensatz zum vorhergehend vorgestellten Verfahren, mittels des Reset–Transistors MR
gleichzeitig gestartet. Während der Integration des Photostromes ist der Transistor MSH
leitend, und über der Kapazität CSH stellt sich die Diodenspannung 푈퐷 ein. Nach einer
vorgegebenen Integrationszeit wird MSH für alle Pixel gleichzeitig nichtleitend geschaltet,
und auf CSH die Diodenspannung zu diesem Zeitpunkt gespeichert. Nachdem alle Pixel-
zellen eines Feldes ausgelesen sind, ist die Aufnahme eines neuen Bildes möglich. Es gilt
dabei noch hinzuzufügen, dass die Kapazität CSH unter Umständen nicht extra als Bau-
element implementiert werden muss, sondern stattdessen die parasitäre Gate–Kapazität
des Transistors MSF als Speicher dienen kann.
Die Vorteile des aktiven Photodioden–Pixels, vor allem gegenüber dem passiven Photodio-
den–Sensorelement, sind eine wesentlich höhere Auslesegeschwindigkeit und deutlich nied-
rigere Anforderungen an die Ausleseschaltung, speziell bezüglich des Rauschens. Nachteilig
sind ein prinzipiell geringerer Füllfaktor (photosensitive Fläche/Gesamtfläche des Pixels)
und ein größerer Einfluss prozessbedingter Abweichungen der Bauelementeparameter der
Transistoren.
3.2.3. Aktives Photogate–Pixel
Aktive Photogate–Pixel kombinieren das von der CCD–Technik bekannte Prinzip der La-
dungsträgergenerierung mit der Möglichkeit der freien Adressierung des auszulesenden
Bildelementes [MKF93].
Abbildung I.10 a zeigt den Aufbau des Sensorelements. Die Transistoren MR (Rückset-
zen), MSF (Source–Folger) und MS (Auswahl) entsprechen den Schaltungselementen im
aktiven Photodioden–Pixel (I.3.2.2.). An Stelle der Photodiode wird allerdings ein Pho-
togate 푃퐺 als lichtsensitives Element verwendet, welches mittels des Transfer–Gates MTr
vom Gate des Source–Folger–Transistors MSF entkoppelt ist.
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Während der Messung der Strahlungsintensität liegt die Spannung 푈푝푔 am Photogate auf
der Betriebsspannung 푈푑푑. Dabei bildet sich im Substrat unter dem Photogate eine Inver-
sionsschicht, in der die photogenerierten Elektron–Loch–Paare getrennt und entsprechend
gesammelt werden (siehe auch I.2.6.). Das Transfer–Gate wird dabei, ebenso wie das Gate
des Reset–Transistors, mit der halben Betriebsspannung 푈푑푑/2 angesteuert. Damit kann
sichergestellt werden, dass die bei einer eventuellen Überbelichtung zuviel generierte La-
dung nicht in angrenzende Pixel, sondern kontrolliert nach 푈푑푑 abfließen kann. Vor dem
Auslesen des Wertes wird MR kurz leitend geschaltet und somit das Diffusionsgebiet des
Transfer–Transistors MTr zurückgesetzt. Nachdem MR wieder sperrt, erfolgt zuerst das
Auslesen des Potenzials nach dem Zurücksetzen. Daraufhin wird die Steuerspannung am
Photogate auf 0 reduziert, und die unter dem Photogate gesammelte Ladung fließt bei
leitend geschaltetem Transfer–Transistor, aufgrund des vorhandenen Potenzialgefälles, in
das mit dem Gate von MSF verbundene Diffusionsgebiet des Transfer–Transistors. Nach-
dem die Ansteuerspannung am Photogate wieder auf Betriebsspannung liegt, wird das
Potenzial am nun wieder isolierten Gate des Source–Folger–Transistors ausgelesen und
aus der Spannungsdifferenz beider Messungen die Strahlungsintensität ermittelt. Durch
die Differenzmessung können vorteilhafterweise niederfrequentes Rauschen, Rücksetzrau-
schen und der Einfluss von Parameterschwankungen der Transistoren im Auslesepfad
unterdrückt werden.
Dem Vorteil der durch die Differenzmessung gegebenen Rauschunterdrückung stehen aller-
dings die Nachteile eines geringeren Füllfaktors und eines niedrigeren Quantenwirkungs-
grades, speziell bei niedrigeren Wellenlängen, hervorgerufen durch die Abdeckung der
photosensitiven Fläche mit Polysilizium, gegenüber. Daraus resultiert ein entsprechend
niedrigeres Signal–Rausch–Verhältnis gegenüber Photodioden gleicher Größe [MKG+97].
3.2.4. Aktives Pinned–Photodioden–Pixel
Das aktive Pinned12–Photodioden–Pixel kann als Kombination von Photodioden– und
Photogate–Pixel betrachtet werden. Die Idee geht dabei auf Betrachtungen zur Verbesse-
rung der Bildqualität bei CCD–Bildsensoren zurück [TKI+82].
Abbildung I.10 b zeigt die schematische Darstellung eines solchen Pixels. Als lichtsensiti-
ves Element findet dabei eine n–Diffusions–Photodiode mit zusätzlicher, oberflächennaher
p+–Implantation Verwendung. Aufgrund der Implantation wird die Oberfläche an dieser
Stelle mit dem Potenzial des Substrates verbunden (pinned) und damit elektrisch neu-
tral gehalten [KF05], wodurch eine räumliche Verschiebung der strahlungsinduzierten La-
dungsträgergenerierung und –speicherung von der Oberfläche tiefer in das Substrat hinein
erreicht werden kann. Dadurch erfährt der Anteil des lichtunabhängigen Dunkelstromes,
der aufgrund von Störungen des Kristallgitters im Bereich der Verarmungszone des pn–
Übergangs an der Substratoberfläche (oder genauer gesagt, an der Grenze zwischen Diode
und benachbarter Isolationsstruktur, in der Nähe der Substratoberfläche) entsteht, eine
deutliche Reduktion. Im Vergleich zu einer normalen n–Diffusions–Photodiode verringert
sich der Dunkelstrom nach [GLL+97] dabei um mindestens den Faktor 2.
Neben der modifizierten Photodiode besteht das Pixel des Weiteren aus dem Reset–
Transistor MR, dem Source–Folger–Transistor MSF, dem Auswahl–Transistor MS und
dem Transfer–Transistor MTr, der ähnlich dem Photogate–Pixel für die Trennung von
12Pinned — angeheftet




























Abbildung I.11: Aktives Pinned–Photodioden–Pixel mit gemeinsamer Rücksetz– und
Source–Folger–Schaltung
Integrations– und Ausleseknoten sorgt. Während der Strahlungsmessung ist der Transfer–
Transistor MTr nichtleitend geschaltet und die photogenerierte Ladung sammelt sich auf
der Sperrschicht der Diode. Vor dem eigentlichen Auslesen des Pixelwertes wird das mit
dem Gate von MSF verbundene Diffusionsgebiet von MTr mittels des Transistors MR zu-
rückgesetzt und die entsprechende Spannung ausgegeben. Im Anschluss erfolgt der Trans-
fer von der in der Diode gesammelten Ladung zum mit dem Ausleseknoten verbundenen
Diffusionsgebiet von MTr. Nach dem anschließenden Auslesen der sich einstellenden Span-
nung, kann aus der Differenz der beiden Messungen die Strahlungsintensität während
der Belichtung ermittelt werden. Durch das verwendete Verfahren der Differenzmessung
erfolgt, entsprechend der Arbeitsweise des Photogate–Pixels, die Unterdrückung nieder-
frequenten Rauschens, des Rücksetzrauschens und des Einflusses von Parameterschwan-
kungen der Transistoren im Auslesepfad.
Gegenüber aktiven Photodioden–Pixeln besitzen aktive Pinned–Photodioden–Pixel einen
zusätzlichen Transfer–Transistor, was zu einem geringeren Füllfaktor führt. Um dies zu
kompensieren, werden vor allem bei Sensoren mit geringer Pixelgröße die Ausleseschal-
tung und der Reset–Transistor von mehreren Pixeln gemeinsam genutzt [CLE+07]. Ab-
bildung I.11 zeigt eine solche Struktur. Die Verknüpfung des jeweiligen Pixels mit der
Ausleseschaltung geschieht dabei mittels der ohnehin vorhandenen Transfer–Transistoren
MTr1 bis MTr4. Auf diese Weise kann die Anzahl der Transistoren je Pixel von 4 auf 1,75
gesenkt werden.
Neben dem Vorteil der durch das Ausleseverfahren inhärent gegebenen Rauschunter-
drückung zeigt das Pinned–Photodioden–Pixel einen reduzierten Dunkelstrom und eine
verbesserte Sensitivität bei niedrigeren Wellenlängen [Hor98]. Aufgrund des zusätzlichen
Transfer–Transistors ist der Füllfaktor im Vergleich zum einfachen aktiven Photodioden–
Pixel allerdings reduziert, was jedoch durch die oben gezeigten Modifikationen der Rück-
setz– und Ausleseschaltung teilweise kompensiert werden kann. Ein weiterer Nachteil ist
die Notwendigkeit zusätzlicher Schritte bei der Herstellung von Pinned–Photodioden, die
in Standard–CMOS–Prozessen oft nicht vorgesehen sind.





















Abbildung I.12: Aktives logarithmisches Photodioden–Pixel
3.2.5. Aktives logarithmisches Photodioden–Pixel
Das aktive logarithmische Photodioden–Pixel stellt eine besondere Variante der Realisie-
rung von lichtempfindlichen Sensorelementen dar. Im Gegensatz zu den bisher beschrie-
benen Verfahren arbeitet dieses bildgebende Element nicht integrierend, sondern kon-
tinuierlich. Das Ausgangssignal des Pixels ist dabei proportional zum Logarithmus des
Photostromes [RD92], wodurch auf dem gleichen Wertebereich des Ausgangssignals der
bisher vorgestellten Sensorelemente ein wesentlich größerer Bereich des Photostromes ab-
gebildet werden kann, also der darstellbare Dynamikumfang steigt.
Abbildung I.12 zeigt eine entsprechende Implementierung. Das Pixel besteht aus der Pho-
todiode, dem Auswahl– und dem Source–Folger–Transistor der Ausgangsstufe sowie dem
Transistor MC zur Strom–Spannungs–Wandlung. Die Gate–Source–Spannung von MD,
die mittels des Source–Folgers ausgegeben wird, stellt sich dabei entsprechend der Größe
des Photostromes 퐼푝ℎ ein. Für den Drain–Strom 퐼퐷 des Transistors MC im Arbeitsbereich















mit der Temperaturspannung 푈푡=푘 푇/푒, dem Subthreshold–Faktor 푛, dem Subthreshold–
Sättigungsstrom 퐼0 und den Spannungen 푈퐷, 푈퐺 sowie 푈푆 an Drain, Gate sowie Source
des Transistors. Für 퐼0 folgt nach [EKV95] weiterhin







mit 퐾푤 als einem vom konkreten Oberflächenpotenzial abhängigen Faktor, der Beweg-
lichkeit der Elektronen im Kanal 휇푛, der Kapazität des Gateoxids pro Fläche 퐶
′
표푥 und
der Schwellspannung 푈푇푛0 bei einer Source–Bulk–Spannung von 0V. Entsprechend der
Beschaltung folgt für Gleichung (I.27) der logarithmische Zusammenhang












zwischen dem Photostrom und der Spannung über der Diode. Da das Element kontinuier-
lich arbeitet, wird kein Rücksetz–Transistor benötigt.
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Dem Vorteil eines erhöhten Dynamikbereiches stehen die Nachteile einer starken Tempe-
raturabhängigkeit sowie eines niedrigen Signalhubes und damit eines reduzierten Signal–
Rausch–Verhältnisses gegenüber. Des Weiteren stellt die geringe Uniformität der Pixel,
hervorgerufen durch den erheblichen Einfluss von Schwankungen der Transistorparameter,
eine starke Einschränkung der Verwendbarkeit dieser Art von Bildaufnehmern dar.
4. Limitierungen von CMOS–Bildsensoren
Die Leistungsfähigkeit von CMOS–Bildsensoren wird durch verschiedene technologische
und schaltungstechnische Faktoren beschränkt. Nachfolgend sollen die wichtigsten Para-
meter zur Charakterisierung von CMOS–Bildaufnehmern vorgestellt werden. Es handelt
sich dabei um den Dunkelstrom, zeitliches und örtliches Rauschen, das Signal–Rausch–
Verhältnis, den Dynamikbereich, die Empfindlichkeit, die Pixelgröße sowie die Bildrate
und die zeitliche Auflösung. Soweit nicht anders angegeben, beziehen sich die nachfolgen-
den Ausführungen dabei auf aktive Photodioden–Pixel.
4.1. Dunkelstrom
Als Dunkelstrom oder auch Leckstrom wird in Bildsensoren ein ohne die Einwirkung von
Photonen generierter Fluss von Ladungsträgern im photosensitiven Element bezeichnet.
In integrierenden Bildsensoren führt dieser Strom, zusätzlich zum eigentlichen Photo-
strom, zu einer Spannungsänderung über der Sperrschichtkapazität der Photodiode. Eine
Verringerung des Dunkelstroms bzw. die damit einhergehende Reduktion des Rauschens
des Dunkelstromes führt somit zu einer Verbesserung der Sensitivität bei geringer Strah-
lungsintensität, also zu einem erhöhten Dynamikbereich des Pixels. Da der Leckstrom
im Allgemeinen innerhalb einer Sensormatrix sehr starken Schwankungen unterliegen
kann [LKI+02], erhöht die Reduktion des Dunkelstromes darüber hinaus die Uniformi-
tät von Pixelfeldern.
Der Dunkelstrom 퐼푑푢 einer Photodiode kann prinzipiell als Summe dreier Komponenten
betrachtet werden
퐼푑푢 = 퐽푑푢−퐴 ⋅ 퐴+ 퐽푑푢−푈 ⋅ 푈 + 퐼푑푢−푆 (I.30)
wobei 퐽푑푢−퐴 [A⋅m-2] die Leckstromdichte am pn–Übergang der Grundfläche, 퐽푑푢−푈 [A⋅m-1]
die Leckstromdichte am pn–Übergang der Seitenwand und 퐼푑푢−푆 andere, beispielsweise
durch den Rücksetz–Transistor hervorgerufene Leckströme beschreiben. 퐴 und 푈 sind
des Weiteren die Grundfläche und der Umfang der Diode.
Sowohl der horizontale als auch der vertikale Dunkelstromanteil der Photodiode entspre-












wobei 퐷푛 der Diffusionskoeffizient und 휏푛 die Lebensdauer der Elektronen sowie 푁퐴 die
Dotierungskonzentration im p–Gebiet sind, während 푛푖 die intrinsische Ladungsträgerkon-
zentration im Silizium, 푑푑푟 die Dicke der Sperrschicht und 휏푒푓푓 die effektive Lebensdauer
der Ladungsträger in der Verarmungszone darstellen. Der erste Term der Gleichung (I.31)
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beschreibt dabei den Diffusionsstrom der Minoritätsladungsträger aus den elektrisch neu-
tralen Gebieten, wohingegen der zweite Teil die thermische Ladungsträgergenerierung
bzw. Ladungsträgerrekombination (Shockley–Read–Hall–Generierung [SR52, Hal52]) in
















2 푘 푇 (I.32)
mit 푚∗푐 als effektiver Masse der Elektronen im Leitungsband und 푚∗푣 als effektiver Masse
der Löcher im Valenzband. Aufgrund der starken Temperaturabhängigkeit von 푛푖 wird
auch der Dunkelstrom stark von der Temperatur beeinflusst und verdoppelt sich zirka je
8K Temperaturanstieg. Bei Raumtemperatur dominiert dabei der Anteil der thermischen
Ladungsträgergeneration, während bei höheren Temperaturen der Diffusionsstrom über-
wiegt.
Die effektive Lebensdauer 휏푒푓푓 der Ladungsträger in der Verarmungszone ist stark von der
Dichte der Kombinations– und Rekombinationszentren abhängig. Für eine höhere Dichte
nimmt die Lebensdauer dabei ab [Sch97], womit der thermisch generierte Dunkelstrom
steigt. Am Übergang von Silizium zu Siliziumdioxid, welches zur Isolation benachbarter
Schaltungselemente verwendet wird, ist die Anzahl der Kombinations– und Rekombi-
nationszentren aufgrund von Störungen des Kristallgitters stark erhöht, wodurch diese
Bereiche den Hauptanteil zum Dunkelstrom beisteuern. Da die beschriebenen Material-
übergange vor allem an den Rändern der Photodiode auftreten, wird der Dunkelstrom
hauptsächlich vom lateralen Anteil bestimmt. Somit führt eine Verringerung der Dioden-
fläche auch grundsätzlich zu einem überproportionalen Anstieg des Dunkelstromes. Das
Verhältnis von lateralem zu vertikalem Dunkelstromanteil hängt dabei sowohl von der
Technologie, der Art der Photodiode als auch von den Diodenmaßen ab. In [LFM+03]
wurde für einen 0,35휇m–CMOS–Prozess mit n+–Diffusions/p–Substrat–Dioden und einer
Pixelgröße von 5,6휇m × 5,6휇m dafür beispielsweise der Faktor 10 ermittelt.
Neben dem Diffusions– und dem thermisch generierten Anteil des Dunkelstromes wird
in [LFM+03] auch auf die Möglichkeit von Dunkelstromanteilen durch das Auftreten des
Tunneleffektes hingewiesen. Vor allem bei hohen Dotierungsdichten, welche zu einer ver-
ringerten Sperrschichtbreite des pn–Übergangs führen, kann bei gleichzeitigem Anlegen
einer hohen Spannung in Sperrrichtung (für den verwendeten 0,35휇m–CMOS–Prozess
und n+–Diffusions/p–Substrat–Dioden beträgt diese zirka 5V) der Tunnelstrom signifi-
kant zum Dunkelstrom beitragen.
Ansätze zur Reduktion des Dunkelstromes
Der absolute Wert des Dunkelstromes variiert in Abhängigkeit von der verwendeten Tech-
nologie sowie der Art und des Designs der Photodiode teilweise stark. Allgemein kann
allerdings davon ausgegangen werden, dass eine Reduktion der Übergangsbereiche zwi-
schen Silizium und Siliziumdioxid im Bereich der Diodenstruktur zu einer starken Verrin-
gerung des Leckstromes führt. Dies gilt besonders unter dem Aspekt, dass der Wechsel
von LOCOS13, als Technik zur Isolierung benachbarter Schaltungsstrukturen, zu STI14
für Herstellungsverfahren unterhalb von 0,25휇m–CMOS–Prozessen, zu erhöhten lateralen
Leckströmen führt [ITO+97].
13Local Oxidation of Silicon — lokale Oxidation von Silizium
14Shallow Trench Isolation — Isolation mittels flacher Gräben
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Einfache Möglichkeiten zur Verringerung des Leckstromes sind eine möglichst große Di-
odenfläche, da eine Erhöhung der Diodenabmaße grundsätzlich zu einer Abnahme des
Anteils der lateralen Diodenfläche an der Gesamtfläche führt, und das Abrunden der
Ecken der Photodiode, um die Gebiete der größten Störungen im Kristallgitter zu ver-
meiden.
Bei immer stärker reduzierten Pixelgrößen (Stand 2007: < 2휇m × 2휇m [CRH+06]) oder
höheren Anforderungen an die Reduktion des Dunkelstromes genügen diese einfachen
Ansätze allerdings nicht. Eine deutliche Senkung (Faktor 5–10) des lateralen Leckstro-
mes lässt sich hingegen durch ringförmige n+–Diffusions–Strukturen zur Separierung der
eigentlichen Photodiode vom angrenzenden Siliziumdioxid erreichen [CCJA06]. Das zu-
sätzliche n+–Diffusions–Gebiet kann dabei entweder mit einer konstanten Spannung ver-
bunden sein oder gleichzeitig zum Rücksetzen der Photodiode verwendet werden [CK02].
Da sich durch den eingefügten Ring allerdings der Füllfaktor des Pixels reduziert, wird
in [HKY05] eine einfache räumliche Separierung der Diodenkante von der STI–Isolation
vorgeschlagen. Durch die Realisierung dieses Ansatzes kann der Leckstrom allerdings nur
um den Faktor 2 gesenkt werden.
Bei sehr geringen Pixelgrößen ist der zurzeit erfolgversprechendste Ansatz allerdings die
Verwendung von Pinned–Photodioden entsprechend Abschnitt I 3.2.4.. Durch Optimie-
rung der Prozesse, speziell der Verfahren zur Herstellung der STI–Isolation, die weitere
Reduktion von Verunreinigungen, optimierte Dotierungsprofile und speziell entworfene Di-
odenstrukturen kann dabei eine Leckstromdichte von weniger als 10pA⋅cm-2 erreicht wer-
den [TNM+07]. Im Vergleich dazu muss man für konventionelle CMOS–Prozesse von einer
Leckstromdichte in der Größenordnung von mindestens 1–10nA⋅cm-2 ausgehen [ITY+03].
Einfluss des Rücksetz–Transistors
Neben der Photodiode selbst trägt auch der Leckstrom des Rücksetz–Transistors zum
Dunkelstrom des photosensitiven Elements bei. Je nach Betriebszustand des Transistors
wirken dabei verschiedene Mechanismen. Der Sperrstrom des Transistors zwischen Source
und Drain, der Gate–Strom durch Injektion heißer Ladungsträger (hot–carrier injecti-
on) und der Sperrstrom durch das Gate treten bevorzugt beim nichtleitenden Transis-
tor auf, während der durch den in Sperrrichtung beschalteten pn–Übergang hervorgeru-
fene Leckstrom und der Gateoxid–Tunnelstrom unabhängig vom Betriebszustand wirk-
sam sind [RMMM03]. Bei heutigen Photosensor–Implementierungen sind vor allem der
Leckstrom des in Sperrrichtung beschalteten pn–Übergangs, der Sperrstrom des nichtlei-
tenden Transistors und der Leckstrom durch das Gate relevant. Diese Mechanismen ge-
winnen darüber hinaus durch die mit fortschreitender Technologie–Entwicklung höheren
Dotierungskonzentrationen, niedrigeren Schwellspannungen, geringeren Gateoxid–Dicken
und auftretenden Kurzkanaleffekte, aufgrund immer kleinerer Transistorabmaße, zukünf-
tig noch an Bedeutung [HMS+07].
4.2. Rauschen
Unter Rauschen in elektronischen Schaltungen versteht man statistisch verteilte Schwan-
kungen von Strömen und Spannungen. Das Rauschen bestimmt somit die unterste Grenze
der Messgenauigkeit. Bei Bildsensoren werden durch das Rauschen maßgeblich der nutz-
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bare Dynamikbereich und die Bildqualität beeinflusst. Der Dynamikbereich (DR15) ist
dabei der Quotient aus maximal darstellbarer und minimal auswertbarer Strahlungsin-
tensität. Zur Bewertung der Bildqualität wird neben der subjektiven Beurteilung [WS04]
das Signal–Rausch–Verhältnis (SNR16) als objektives Maß herangezogen.
Allgemein wird bei Bildaufnehmern zwischen zeitlichem und örtlichem Rauschen unter-
schieden. Unter zeitlichem Rauschen versteht man dabei die temporär zufällige Varia-
tion von elektrischen Größen. Die qualitative Beschreibung dieser Prozesse erfolgt mit-
tels Rauschleistungsdichtespektren. Örtliches Rauschen hingegen ist der Oberbegriff zur
Quantifizierung der zeitlich invarianten Unterschiede zwischen einzelnen Pixeln eines Bild-
aufnehmers. Es wird im Allgemeinen durch normalverteilte Größen beschrieben. Die Va-
rianz ist dabei ein Maß für die Uniformität.
4.2.1. Zeitliches Rauschen
Viele der wichtigsten Rauscharten können als stationäre, ergodische Zufallsprozesse auf-
gefasst werden. Stationarität bedeutet in diesem Zusammenhang, dass die statistische
Charakteristik (Mittelwert und Varianz) des Prozesses von der Zeit unabhängig ist. Ergo-
dizität hingegen besagt, dass die Eigenschaften eines Zufallsprozesses gleich denen eines
Ensembles dieses Zufallsprozesses sind.
Unter der Annahme eines stationären, ergodischen Prozesses ergibt sich nach demWiener–
Khintchin–Theorem die spektrale Rauschleistungsdichte 푆푋푋(푓) zur Beschreibung der
statistischen Eigenschaften des Prozesses als Fouriertransformierte der Autokorrelations-
funktion 푅푋푋(휏):




−푖 2휋푓휏 푑휏 (I.33)
Die Angabe der Leistungsdichtespektren kann dabei entweder einseitig (mit nur positiven
Frequenzen) oder zweiseitig erfolgen. In den nachfolgenden Betrachtungen wird, soweit
nicht anders angegeben, die zweiseitige Darstellung verwendet. Die Rauschleistung pro
Frequenzintervall besitzt dabei den halben Wert der einseitigen Beschreibung.
Da in einer realen Schaltung meist mehr als eine Rauschquelle vorhanden ist und oft
die Summe aller Rauschleistungen in einem Punkt des Systems (in der Regel bezüglich
eines Eingangs– oder Ausgangsknotens) berechnet werden soll, ist die Betrachtung der
Rauschübertragung innerhalb einer Schaltung von Bedeutung. Aufgrund des im Allgemei-
nen gegenüber dem Nutzsignal deutlich geringeren Rauschsignals kann zur Beschreibung
des Übertragungsverhaltens ein linearisiertes Modell der Schaltung im entsprechenden Ar-
beitspunkt benutzt werden. Für dieses so genannte LTI 17–System ergibt sich die spektrale
Rauschleistungsdichte des Ausgangsprozesses 푌 in Abhängigkeit des Eingangsprozesses 푋
und der Übertragungsfunktion 퐻(푓) zu
푆푌 푌 (푓) = ∣퐻 (푓)∣2 푆푋푋 (푓) (I.34)
wobei 퐻(푓) die Fouriertransformierte der Impulsantwort ℎ(푡) im Zeitbereich ist.
15Dynamic Range — Dynamikbereich
16Signal–to–Noise Ratio — Signal–Rausch–Verhältnis
17Linear Time–Invariant — linear und zeitinvariant







Abbildung I.13: Zusammenhang zwischen Übertragungsfunktion und äquivalenter
Rauschbandbreite
In einem LTI –System mit mehreren unkorrelierten stationären Eingangsprozessen푋푖 folgt
für die spektrale Rauschleistungsdichte des Ausgangsprozesses 푌
푆푌 푌 (푓) =
푛∑
푖=1
∣퐻푖 (푓)∣2 푆푋푋푖 (푓) (I.35)
mit 퐻푖(푓) als entsprechender Übertragungsfunktion vom Eingang 푋푖 zum Ausgang 푌 .
Die mittlere Rauschleistung 푌 2 des Ausgangsprozesses bestimmt sich durch Integration
des Rauschleistungsdichtespektrums über den gesamten Frequenzbereich:
푌 2 (푡) =
+∞∫
−∞
푆푌 푌 (푓) 푑푓 =
푛∑
푖=1
푌 2푖 (푡) (I.36)
Oft erfolgt die Berechnung der mittleren Rauschleistung bei weißem Rauschen, welches
durch eine konstante spektrale Rauschleistungsdichte definiert ist, auch mittels der so
genannten äquivalenten Rauschbandbreite 퐵푟. 퐵푟 wird dabei entsprechend so bestimmt,
dass die mittlere Rauschleistung des betrachteten Systems mit der Übertragungsfunk-
tion 퐻(푓), welche im Allgemeinen einem Tiefpass entspricht, und die eines idealisierten






∣퐻 (푓)∣2 푑푓 (I.37)
Abbildung I.13 veranschaulicht den Ansatz zur Bestimmung der äquivalenten Rausch-
bandbreite 퐵푟.
Thermisches Rauschen
Thermisches Rauschen tritt in allen ohmschen Bauelementen auf. Es wird durch die ther-
misch generierte Ladungsträgerbewegung hervorgerufen, ist proportional zur absoluten
Temperatur (am absoluten Temperatur–Nullpunkt verschwindet thermisches Rauschen
komplett) und nicht an das Vorhandensein eines Stromflusses gebunden.
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Qualitativ wird das thermische Rauschen mittels eines konstanten Leistungsdichtespek-
trums beschrieben. Für die spektrale Rauschleistungsdichte eines Widerstandes gilt dabei
bezüglich der Rauschspannung und des Rauschstromes:





Da die Rauschleistung in realen Systemen jedoch begrenzt ist, erstreckt sich das thermi-
sche Rauschen nicht mittels konstantem Rauschleistungsdichtespektrum bis zu beliebig
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푘 푇 − 1
) (I.41)
Ein rauschender Widerstand kann durch einen idealen Widerstand in Reihe geschaltet mit
einer Rauschspannungsquelle oder parallel geschaltet mit einer Rauschstromquelle model-
liert werden. Die Effektivwerte der Rauschquellen lassen sich dabei durch Integration der
Rauschleistungsdichtespektren nach Gleichung (I.38) und (I.39) ermitteln:
푈푅 (푡) =
√
4 푘 푇 푅퐵푟 (I.42)
퐼푅 (푡) =
√




Der Begriff Schrotrauschen beschreibt im Zusammenhang mit opto–elektronischen Sys-
temen zwei Phänomene. Einerseits wird diese Rauschart durch die stochastisch verteilte
Ladungsträgerbewegung in einem stromdurchflossenen pn–Übergang verursacht (Dunkel-
strom) und andererseits unterliegt auch die Generierung von Elektron–Loch–Paaren im
Halbleiter, aufgrund der stochastischen Eigenschaften des Photonenflusses, gewissen sta-
tistischen Schwankungen. In beiden Fällen setzt sich das Rauschen aus zufälligen, statis-
tisch unabhängigen Einzelimpulsen zusammen, die einer Poisson–Verteilung entsprechen.
Somit sind der Erwartungswert und Varianz dieses statistischen Prozesses gleich.
Nach der Schottky–Beziehung gilt für die spektrale Rauschleistungsdichte des Schrotrau-
schens:
푆퐼,푠푐ℎ푟표푡 (푓) = 푒 퐼 (I.44)
푆퐼,푠푐ℎ푟표푡(푓) ist dabei proportional dem Stromfluss und bis zu hohen Frequenzen konstant.
Erst oberhalb von Frequenzen, deren Periode in der Größenordnung der Transitzeit liegt,
fällt das Rauschleistungsdichtespektrum mit 1/f2 ab.
Für den Effektivwert des Rauschstromes gilt:
퐼푠푐ℎ푟표푡 (푡) =
√
2 푒 퐼 퐵푟 (I.45)
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1/f–Rauschen und Flicker–Rauschen
Eine zusätzlich bei allen aktiven und einigen passiven Bauelementen (z.B. Karbon–Wi-
derständen) auftretende Rauschkomponente wird als 1/f–Rauschen bezeichnet [Kes82].
Für die genaue Ursache des 1/f–Rauschens gibt es verschiedene Erklärungsansätze. Die
gegenwärtig am weitestgehendsten akzeptierte Theorie besagt, dass der Grund Haftstellen
sind, die Ladungsträger binden und zufällig wieder freigeben. Diese Haftstellen treten in
Halbleitermaterialien verstärkt an der Grenzfläche zwischen Substrat und Gateoxid auf-
grund der dort vorhandenen Defekte und Unregelmäßigkeiten im Kristallgitter auf [Kla71].
1/f–Rauschen kann allerdings nicht nur an Grenzflächen, sondern auch in homogenen
Strukturen beobachtet werden. Hier manifestiert es sich durch eine zufällige Modulation
des Widerstandswertes, hervorgerufen durch Fluktuationen der Anzahl der Ladungsträ-
ger oder ihrer Beweglichkeit [Hoo94]. Demnach ist 1/f–Rauschen auch eine intrinsische
Materialeigenschaft.
1/f–Rauschen ist an das Vorhandensein eines Stromflusses gebunden und zeigt im Rausch-
leistungsdichtespektrum eine proportionale Abhängigkeit von ∣푓 ∣−훼. Für niedrige Fre-
quenzen ist 1/f–Rauschen daher oft der dominante Rauschanteil in einer Schaltung. Die
spektrale Rauschleistungsdichte berechnet sich allgemein zu
푆퐼,1/푓 (푓) = 퐾푓 푓
−훼 (I.46)
wobei 퐾푓 eine technologie– und zum Teil auch stromabhängige Konstante ist. Der Expo-
nent 훼 nimmt entsprechend Werte nahe 1 an [Hoo94]. 1/f–Rauschen unterscheidet sich
damit von einer anderen, fälschlicherweise oft synonym verwendeten Rauschart, dem so
genannten Flicker 18–Rauschen, welches allerdings näherungsweise proportional zu ∣푓 ∣−2
ist.
Für den Effektivwert des durch 1/f–Rauchen hervorgerufenen Rauschstromes gilt mit der









Die obere Integrationsgrenze kann im Allgemeinen aus der oberen Bandbegrenzung eines
realen Systems abgeleitet werden. Für die untere Grenze des relevanten Frequenzbereiches
wird oft die reziproke Betriebsdauer des Systems angenommen.
4.2.2. Rauschmodell der Photodiode
Abbildung I.14 a zeigt das Rauschersatzschaltbild einer Diode. CD ist die Sperrschichtka-
pazität, während rD den differenziellen Ausgangswiderstand der Photodiode darstellt. rD











푛푝푛 푘 푇 (I.48)
Nach [Bus05] ist bei pn–Dioden eine einfache Unterscheidung zwischen thermischem Rau-
schen und Schrotrauschen nicht ohne Weiteres möglich, es muss vielmehr von einem glei-
tenden Übergang zwischen beiden Phänomenen ausgegangen werden. Wird Gleichung
18flicker — funkeln




a) Rauschersatzschaltbild der Diode b) RC–Schaltung
Abbildung I.14: Rauschersatzschaltbild der Diode und RC–Schaltung zur Modellierung
des Reset–Rauschens
(I.7) in die allgemeine Formel (I.44) zur Berechnung der Leistungsdichte des Schrotrau-
schens eingesetzt, so ergibt sich:
푆퐼,푠푐ℎ푟표푡 (푓) = 푒 퐼푆푒
푒푈퐷
푛푝푛푘 푇 + 푒 퐼푆 + 푒 퐼푝ℎ (I.49)
Das Schrotrauschen in der Diode setzt sich dabei aus drei statistisch unabhängigen Kom-
ponenten zusammen, den Anteilen des so genannten spannungsabhängigen Anlaufstromes
(erster Term), des Sättigungssperrstromes (zweiter Term) und des lichtabhängigen Pho-
tostromes (dritter Term). Als lichtinvarianter Dunkelstrom der Photodiode wird dabei die
Summe der ersten beiden Terme betrachtet, während der dritte Term das Schrotrauschen
des Photostromes, hervorgerufen durch das stochastische Eintreffen der Photonen, model-
liert. Dass Gleichung (I.49) sowohl Schrotrauschen als auch thermisches Rauschen erfasst,
wird in [Bus05] gezeigt. Für den Sonderfall 푈퐷=0 ergibt sich der Dunkelstrom der Diode
nach Gleichung (I.49) dabei zu 2 푒 퐼푆. Dasselbe Ergebnis erhält man durch Einsetzen von
Gleichung (I.48), welche der Beschreibung des differenziellen Widerstandes dient, in die
Gleichung (I.39) zur Berechnung der thermischen Rauschleistungsdichte eines Widerstan-
des.
Für den Betrieb der Diode in Sperrrichtung ist der erste Term in Gleichung (I.49) ver-
nachlässigbar, weshalb für das Schrotrauschen der Photodiode gilt:
푆퐼,푠푐ℎ푟표푡 (푓) = 푒 퐼푆 + 푒 퐼푝ℎ = 푒 퐼푑푢 + 푒 퐼푝ℎ (I.50)
Das 1/f–Rauschen kann in Photodioden im Allgemeinen gegenüber den anderen Rausch-
komponenten vernachlässigt werden. Erstens trägt beim Betrieb der Diode in Sperrrich-
tung nur der Dunkelstrom, der normalerweise wesentlich geringer als der Photostrom ist,
zur Generierung des 1/f–Rauschens bei und zweitens ist das 1/f–Rauschen nach [Tia00],
selbst bei geringen Strahlungsdichten und niedrigen Frequenzen im Vergleich zum Schrot-
rauschen vernachlässigbar.
Rauschen der Photodiode in integrierenden Photodetektoren
Da bei der Photodiode als integrierendem Photodetektor nicht der Photostrom 퐼푝ℎ selbst,
sondern die innerhalb des Zeitraumes 푡푖푛푡 integrierte Ladung 푄푖푛푡(푡) von Bedeutung ist,
muss für die Rauschbetrachtung auch die mittlere Schwankung 푄푖푛푡(푡) der integrierten
Ladung betrachtet werden.
4. Limitierungen von CMOS–Bildsensoren 51
Für den poisson–verteilten Prozess des Schrotrauschens ist die Varianz dabei gleich dem
Erwartungswert der während der Zeit 푡푖푛푡 aufgrund des Dunkelstrom- und Photonenrau-
schens integrierten Ladung. Die Anzahl der Rauschelektronen 푛푖푛푡,푠푐ℎ푟표푡 entspricht somit












Eine äquivalente Herleitung dieser Beziehung aus Gleichung (I.50) kann in [Bus05] nach-
vollzogen werden. Für die akkumulierte Rauschladung 푄푖푛푡,푠푐ℎ푟표푡(푡) gilt unter Verwendung
von Gleichung (I.51):




푖푛푡,푝ℎ (푡) = 푒 퐼푑푢 푡푖푛푡 + 푒 퐼푝ℎ 푡푖푛푡 (I.52)
Mit der Sperrschichtkapazität 퐶퐷 ergibt sich die Rauschspannung 푈푖푛푡,푠푐ℎ푟표푡 zu:
푈2푖푛푡,푠푐ℎ푟표푡 (푡) = 푈
2









Es ist zu erkennen, dass das Schrotrauschen am integrierenden Pixel bei hoher Strah-
lungsintensität maßgeblich vom stochastischen Eintreffen der Photonen bestimmt wird,
während bei geringerer Bestrahlungsstärke hauptsächlich das Rauschen des Leckstromes
wirksam ist.
Bei Verwendung der Photodiode im integrierenden Modus wirkt sich darüber hinaus das
thermische Rauschen des Reset–Transistors während des Rücksetzens der Sperrschichtka-
pazität aus. Der Einschaltwiderstand RS des Transistors bildet dabei mit der Diodenka-
pazität CD einen RC–Tiefpass. Abbildung I.14 b zeigt das dazugehörige Ersatzschaltbild.
Der thermisch rauschende Widerstand RS wird dabei durch eine äquivalente Rauschspan-
nungsquelle in Reihe mit dem idealen, rauschfreien Widerstand gleicher Größe modelliert.




푆푈,퐶 (푓) 푑푓 =
+∞∫
−∞
∣퐻 (푓)∣2 푆푈,푅 (푓) 푑푓 (I.54)
Mit der Übertragungsfunktion des Tiefpasses 퐻(푓)=(1 + 푗 2휋 푓 푅푆 퐶퐷)−1 und der spek-
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푄2푖푛푡,푡ℎ푒푟푚 (푡) = 푘 푇 퐶퐷 (I.57)
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Aufgrund des Terms 푘푇퐶퐷 wird das thermische Rauschen des Reset–Transistors im Zu-
sammenhang mit Schaltungen für Photodioden auch als kTC–Rauschen bezeichnet.
Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass sich die Betrachtungen zum kTC–Rauschen
auf den eingeschwungenen Zustand des RC–Tiefpasses beziehen. In [TFG01] wird hin-
gegen gezeigt, dass die Zeiten für das Zurücksetzen bei der Verwendung eines NMOS–
Transistors als Schalter im Allgemeinen zu kurz sind, um diesen Zustand zu erreichen.
푘 푇/퐶퐷 ist daher als Obergrenze des Rauschens beim Rücksetzen der Diodenkapazität
zu betrachten. Eine Rauschanalyse im Zeitbereich zeigt für realistische Zeiten eher einen
Wert von 푘 푇/2퐶퐷. Mit einem PMOS–Transistor als Schalter wird der eingeschwunge-
ne Zustand allerdings wesentlich schneller erreicht. Dies liegt darin begründet, dass dieser
Transistortyp vor dem Erreichen der maximalen Spannung über der Diodenkapazität nicht
in den Betriebszustand der schwachen Inversion übergeht.
Da das thermische Rauschen des Reset–Transistors und das Schrotrauschen der Photodi-















푄2푖푛푡,푟 (푡) = 푄
2
푖푛푡,푠푐ℎ푟표푡 (푡) + 푈
2
푖푛푡,푡ℎ푒푟푚 (푡) = 푒 퐼푑푢 푡푖푛푡 + 푒 퐼푝ℎ 푡푖푛푡 + 푘 푇 퐶퐷 (I.59)
푈2푖푛푡,푟 (푡) = 푈
2












4.2.3. Rauschmodell des MOS–Transistors
Die Rauschcharakteristik des MOS–Transistors wird von weißem Rauschen und 1/f–Rau-
schen bestimmt. In Abhängigkeit vom Arbeitsbereich des Transistors kann der Anteil
des weißen Rauschens dabei entweder durch thermisches Rauschen oder Schrotrauschen
beschrieben werden. Für Transistoren im Arbeitsbereich der starken Inversion bildet der
Kanal zwischen Drain und Source einen rauschenden Widerstand. Für die ausgangsseitige
Rauschleistungsdichte gilt dabei
푆퐼,푡ℎ푒푟푚 (푓) = 2 푘 푇 훾 푔푚 (starke Inversion in Sättigung) (I.61)
푆퐼,푡ℎ푒푟푚 (푓) = 2 푘 푇 푔퐷푆 (starke Inversion im ohmschen Bereich) (I.62)
mit 푔푚 als Transkonduktanz und 푔퐷푆 als Ausgangsleitwert des Transistors. Der Parameter
훾 ist stark von der Geometrie des Transistors abhängig. Für Transistoren mit entsprechend
großer Kanallänge gilt 훾=2/3. Bei kurzkanaligen Transistoren (<1휇m) kann dieser Wert
für bestimmte Einstellungen der Gate–Source– und Drain–Source–Spannung allerdings
um den Faktor 10 höher sein [TBK96]. Da der Ladungstransport bei schwacher Inversion
mittels Diffusion erfolgt, liegt es in diesem Arbeitsbereich näher, eher von Schrotrauschen
als von thermischem Rauschen auszugehen. Daher gilt:
푆퐼,푡ℎ푒푟푚 (푓) = 푆퐼,푠푐ℎ푟표푡 (푓) = 푒 퐼퐷 (schwache Inversion) (I.63)
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beschrieben werden. Der Parameter 퐾푓 ist von der verwendeten Technologie, vom Ar-
beitsbereich und vom Transistortyp abhängig. Je nach Transistortyp unterscheiden sich
die Werte für퐾푓 dabei erheblich. Während der Rauschparameter für NMOS–Transistoren
keine Strom– oder Spannungsabhängigkeit zeigt, hängt 퐾푓 bei PMOS–Transistoren linear
vom Drain-Strom und der Drain–Source–Spannung ab. Eine mögliche Ursache sind un-
terschiedliche physikalische Mechanismen, die vermutlich für das 1/f–Rauschen der bei-
den Transistortypen verantwortlich sind. Während angenommen wird, dass in PMOS–
Transistoren Beweglichkeitsfluktuationen zum 1/f–Rauschen führen, gelten bei NMOS–
Transistoren Unregelmäßigkeiten im Kristallgitter an der Grenzfläche zwischen Substrat
und Oxid als Ursache. Ein grundlegender Ansatz zur Verringerung des 1/f–Rauschens
beider Transistortypen ist die Verwendung von Transistoren mit möglichst großer Gate–
Fläche.
Da thermisches Rauschen bzw. Schrotrauschen und 1/f–Rauschen statistisch unkorreliert
sind, ergibt sich für das Rauschen des MOS–Transistors insgesamt:
푆퐼 (푓) = 푆퐼,푡ℎ푒푟푚/푠푐ℎ푟표푡 (푓) + 푆퐼,1/푓 (푓) (I.65)
Neben dem auf den Stromfluss des Transistors bezogenen Rauschen (ausgangsseitiges Rau-
schen) wird häufig aufgrund einfacherer Berechenbarkeit das so genannte eingangsseitige
Rauschen angegeben. Die eingangsbezogene Rauschleistungsdichte 푆푈(푓) beschreibt dabei
die am Gate des Transistors nötige Änderung der Spannung in einem bestimmten Fre-
quenzbereich, um zwischen Drain und Source die entsprechende ausgangsseitige Rausch-
leistungsdichte 푆퐼(푓) hervorzurufen. Da die linearisierte Übertragungsfunktion zwischen
dem Eingang und dem Ausgang des MOS–Transistors für kleine Signaländerungen gerade







Im Gegensatz zum zeitlichen Rauschen wird unter örtlichem Rauschen die zeitinvariante,
differente Charakteristik von verschiedenen Pixeln bei gleicher Bestrahlung verstanden.
Das örtliche Rauschen setzt sich dabei aus der ungleichmäßigen Empfindlichkeit der Pixel
(Photo Response Non–Uniformity (PRNU)) und aus zufälligen Parameterschwankungen
(Fixed–Pattern Noise (FPN)) der zusätzlich zum Sensorelement verwendeten Bauelemen-
te zusammen. Im Allgemeinen unterliegt das örtliche Rauschen einer Normalverteilung,
wobei die Varianz ein Maß für die Uniformität ist.
Die unterschiedliche Pixelempfindlichkeit wird u.a. von örtlichen Schwankungen in der
Dotierung, von Variationen in der Geometrie der Pixel und von Unterschieden im Ab-
sorptionskoeffizienten verursacht. Das PRNU ist im Allgemeinen von der Wellenlänge
und der Stärke der Bestrahlung abhängig und kann durch Vergrößerung der Pixel ver-
ringert werden. Bei niedrigen Bestrahlungsdichten trägt darüber hinaus die zeitinvariante
Schwankung des Dunkelstromes zwischen einzelnen Pixeln verstärkt zum örtlichen Rau-
schen bei.
Neben der Variation der Charakteristik des Sensorelementes selbst wird zeitlich indifferen-
tes Rauschen in CMOS–Bildsensoren hauptsächlich durch die Variation der Schwellspan-
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nung 푈푇 und der Transistorkonstanten 훽=퐾 ′⋅푊/퐿 der verwendeten Transistoren hervor-
gerufen. Die Ursachen dieser zufälligen Parameterschwankungen sind im Fertigungsprozess
zu suchen. Als Hauptgründe gelten dabei statistische Variationen der Transistorgeome-
trie, der Oberflächenzustandsdichte, der Ionen–Implantation, der Dicke des Oxids sowie
der Dotierung und Beweglichkeit der Ladungsträger im Kanal [Hau99].
Zur Modellierung der Parameterschwankungen von Schwellspannung und Transistorkon-
stanten gibt es verschiedene Ansätze, sie beinhalten im Allgemeinen jedoch mindestens die
Geometrie des Bauelements und die Prozessparameter퐴푈푇 und퐴훽. In dem von vielen Her-
stellern integrierter CMOS–Schaltungen verwendeten, vereinfachten Modell nach [LHC86]
gilt dabei für die Varianz:










In weiterführenden Betrachtungen werden zahlreiche zusätzliche Kenngrößen zur genaue-
ren Modellierung vorgeschlagen. Neben der expliziten Berücksichtigung der Weite und
Länge des Transistors [LWMM98] sind dies Parameter zur Beschreibung des Substratef-
fektes [PDW89], des Abstandes der Transistoren untereinander [GOS97], der Ladungsträ-
gerbeweglichkeit [SGLB99] und der Driftgeschwindigkeit [CRD+02].
In Photosensoren mit aktiven Pixelschaltungen haben die Schwankungen der Schwellspan-
nung und der Transistorkonstanten Einfluss auf das Verhalten der Reset–Schaltung, des
Verstärkers im Pixel und aller Schaltungen außerhalb des Pixelfeldes. Zur Analyse des Ein-
flusses der Parameterschwankungen der einzelnen Bauelemente auf das statistische Ver-
halten eines größeren Baublocks bieten sich die Verwendung der Monte–Carlo–Methode
oder die Varianzrechnung an [Gra03]. Während die Monte–Carlo–Methode auf der wie-
derholten Durchführung einer Schaltungssimulation mit verschiedenen Realisierungen der
zufälligen Parameter der Bauelemente beruht, versteht man unter Varianzrechnung die
analytischen Betrachtung der statistischen Eigenschaften einer Schaltung auf Basis eines
um den Arbeitspunkt linearisierten Modells.
Da die Variation der zufällig schwankenden Parameter im Allgemeinen von der Dimen-
sionierung der Bauelemente abhängt, bieten sich zur Verringerung der Schwankungen
größere Abmessungen an. Aufgrund des wichtigen Ziels einer hohen Integrationsdichte ist
dieser Ansatz meist nur eingeschränkt umsetzbar, und die Verwendung entsprechender
Techniken zur Reduktion des örtlichen Rauschens wird notwendig.
4.2.5. Methoden zur Rauschminderung
In den vorhergehenden Abschnitten wurden bereits einige Ansätze zur Verringerung der
verschiedenen Rauschanteile des photosensitiven Elementes und der Ausleseschaltung er-
läutert. Dabei handelt es sich allerdings hauptsächlich um Möglichkeiten, aufgrund der
Dimensionierung der Bauelemente oder deren Gestaltungsform Einfluss auf das Rausch-
verhalten zu nehmen. Da speziell die Abmessungen eines Transistors, die beispielsweise
von entscheidender Bedeutung für die Höhe des örtlichen Rauschens sind, bei der Ver-
wendung innerhalb eines Pixelelementes nicht beliebig vergrößert werden können, soll an
dieser Stelle auf Korrekturverfahren zur Minderung des (örtlichen) Rauschens eingegangen
werden.
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Statische Korrektur
Bei der Anwendung einer statischen Korrektur findet während einer einmaligen Kali-
brierung eine Anpassung des realen an ein gewünschtes Schaltungsverhalten statt. Unter
vorgegebenen Kalibrierbedingungen wird dabei entweder der Parameter eines Bauelemen-
tes angepasst, wie dies beispielsweise bei der Lasertrimmung von Widerständen der Fall
ist, oder ein entsprechender Korrekturwert, welcher der Schaltung im Betrieb wieder zu-
geführt wird, in einem nichtflüchtigen Speicher abgelegt.
Während der erste Ansatz zur Implementierung einer statischen Korrektur innerhalb von
Pixelschaltungen zu aufwändig ist, kann die zweite Methode effizienter realisiert werden.
Der Korrekturwert wird dabei allerdings nicht durch ein Digitalwort repräsentiert, was
in jedem Pixel einen zusätzlichem Digital–Analog(D/A)–Wandler erfordern würde, son-
dern durch Speicherung einer analogen Spannung dauerhaft festgehalten. Dafür werden
im Allgemeinen Floating–Gate19–Transistoren eingesetzt, ähnlich wie sie auch in Flash–
Speichern Verwendung finden [HMD99]. Auf dem isolierten Gate eines solchen Bauele-
ments kann dabei eine definierte Ladungsmenge aufgebracht und dauerhaft gespeichert
werden. In [ASBSH98] und [CC01] erfolgt die Verwendung eines solchen Speicherelements
je Pixelzelle beispielsweise zur Korrektur des Ausgangssignals bezüglich Schwankungen
der Schwellspannungen und der Verstärkung.
Nachteilig am Einsatz von statischen Korrekturverfahren sind der vergleichsweise hohe
Aufwand der Kalibrierung, die zusätzlich nötige Implementierung von nichtflüchtigen
Speicherelementen und die Tatsache, dass eine Kalibrierung der Schaltung meist nur in ei-
nem oder wenigen Arbeitspunkten möglich ist. Temperaturabhängige Schwankungen von
Schaltungsparametern können so beispielsweise nur schlecht korrigiert werden.
Dynamische Korrektur
Im Gegensatz zum statischen Korrekturansatz findet bei der dynamischen Korrektur kei-
ne dauerhafte Speicherung des Korrekturwertes statt, vielmehr wird dieser während des
Betriebes wiederholt ermittelt und nur kurzzeitig festgehalten. Vorteilhafterweise entfällt
damit eine aufwendige Kalibrierung im Anschluss an die Herstellung des Schaltkreises.
Darüber hinaus können mit dieser Methode auch den Messwert beeinflussende Änderun-
gen der Umgebungsbedingungen, wie z.B. die Temperatur, bei der Korrektur berücksich-
tigt werden. Unter Umständen nachteilig ist die für die Bestimmung des Korrekturwertes
nötige Zeit während des normalen Betriebes.
Eine Methode der dynamischen Rauschunterdrückung ist die korrelierte Doppelabtastung
(CDS)20. Das ursprünglich aus der CCD–Technik stammende Verfahren [WLBM74] be-
ruht auf der Differenzbildung zwischen einem Signal– und einem Referenzwert. Es wird
verwendet, um den Einfluss signalunabhängiger Fehler, wie beispielsweise von Schwell-
spannungsschwankungen der Source–Folger–Transistoren in der Ausleseschaltung akti-
19Floating–Gate–Transistor — Transistor mit isoliertem Gate
20Correlated Double Sampling — korrelierte Doppelabtastung
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ver Photodioden–Pixel, zu reduzieren. Für die Differenzbildung am Ausgang der CDS–
Schaltung gilt dabei in erster Näherung [Gra03]

















⋅ 휀︸ ︷︷ ︸
Restfehler
(I.69)
mit dem Signalwert 푥푠푖푔, dem Referenzwert 푥푟푒푓 , dem signalunabhängigen Fehler 휀 und
der Transferfunktion 푓(푥) des Systems. Ist 푓(푥) linear, so kann der Fehler vollständig
entfernt werden, da beide Ableitungen gleich groß und von der Variablen 푥 unabhängig
sind, anderenfalls bleibt ein Restfehler ungleich 0 zurück.
Der Einsatz von CDS beeinflusst allerdings auch das Rauschverhalten des Systems. Gegen-
über der Betrachtung von zeitkontinuierlichen Signalverläufen muss dabei das besonde-
re Übertragungsverhalten der Abtast–Halte–Schaltung berücksichtigt werden. Aufgrund
des Abtastvorgangs erfolgt eine Verschiebung aller Frequenzanteile oberhalb der halben
Abtastfrequenz (Nyquist–Frequenz) ins Basisband. Für die Fouriertransformierte des im












Der nachfolgende Haltevorgang der Dauer 푇퐻 kann mittels
푋푆퐻 (푓) = 푋푠 (푓) 푇퐻 푠푖푛푐 (휋 푓 푇퐻) 푒
−푗 휋 푓 푇퐻 (I.71)
beschrieben werden. 푠푖푛푐 (푥) ist dabei die Spaltfunktion 푠푖푛 (푥)/푥. Entsprechend der be-
reits erläuterten Funktionsweise der CDS–Schaltung wird während der Haltephase das
Referenzsignal vom eigentlichen Eingangssignal abgezogen. Für die Analyse im Frequenz-
bereich müssen die durch den Abtastvorgang verschobenen Frequenzbänder dabei aller-
dings einzeln betrachtet werden. Das Spektrum der Rauschleistungsdichte am Ausgang
ergibt sich nach [PM91] daher zu
푆푆퐻 (푓) = 4 푠푖푛푐
















wobei 푡푑 die zeitliche Verschiebung zwischen Referenz– und Nutzsignal ist. Aufgrund der
Differenzbildung werden der sowohl im Referenz– als auch im eigentlichen Nutzsignal
vorhandene Gleichanteil ausgelöscht und niedrige Frequenzen gedämpft. Da sich mit zu-
nehmender Frequenz die Phasenverschiebung zwischen beiden Signalen erhöht, nehmen
dabei die Korrelation und entsprechend auch die Dämpfung des Rauschens ab.
Durch die Verschiebung von höherfrequenten Rauschanteilen in das Basisband ist die tat-
sächliche Reduktion des niederfrequenten Rauschens allerdings von der Bandbreite der
Schaltung abhängig. Eine höhere Bandbreite hat demnach eine größere Rauschleistung
im Basisband zur Folge [PM91]. Detaillierte Untersuchungen zum Einfluss von CDS–
Schaltungen auf das thermische und 1/f–Rauschen sind Gegenstand verschiedener Publi-
kationen [WG90, PM91, DLMF00, Hup00, Gra03]. Die Rauschleistungsdichte des Aus-
gangssignals nach der Verwendung von CDS variiert demnach in Abhängigkeit von der
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zeitlichen Verschiebung zwischen Referenz– und Nutzsignal sowie von dem Verhältnis
zwischen der Abtastfrequenz und der Grenzfrequenz der eingangsseitig angeschlossenen
Schaltung. Allgemein kann jedoch davon ausgegangen werden, dass als Preis für die Eli-
minierung des örtlichen Rauschens und einer Reduktion des 1/f–Rauschens die Leistung
des thermischen Rauschens durch die Abtast–Halte–Schaltung maximal verdoppelt wird
(für unkorreliertes Rauschen aufgrund weit auseinander liegender Abtastzeitpunkte).
Bei der schaltungstechnischen Realisierung des CDS–Prinzips muss zwischen zwei Va-
rianten der Implementierung unterschieden werden. Beim so genannten True CDS 21–
Verfahren wird der Rücksetzwert der Photodiodenspannung zu Beginn der Integration
von der Photodiodenspannung nach dem Ende der Belichtung subtrahiert. Auf diese Wei-
se können sowohl das örtliche Rauschen der Rücksetz– und Ausleseschaltung, beispiels-
weise verursacht durch Schwellspannungsschwankungen der Reset– und Source–Folger–
Transistoren, als auch das kTC–Rauschen wirksam entfernt werden. Nachteilig an diesem
Verfahren ist jedoch die notwendige Zwischenspeicherung des Referenzsignals während
der gesamten Integrationszeit. Bei einer schaltungstechnisch vereinfachten Realisierung
wird daher die Rücksetzspannung über der Photodiode nach dem Auslesen des Integra-
tionswertes bestimmt. Damit kann das örtliche Rauschen gleichfalls entfernt werden, die
Rauschleistung des kTC–Rauschens verdoppelt sich allerdings. Dies liegt darin begrün-
det, dass die Rauschprozesse für das Zurücksetzen der Photodiodenspannung vor und
nach der Integration statistisch unabhängig sind. Der Einfluss beider Realisierungen auf
das Photonen– und Dunkelstromrauschen kann hingegen als vernachlässigbar gelten, da
die Leistungsdichten beider Rauscharten linear von der Belichtungszeit abhängen (siehe
Gleichung (I.60)) und die Zeit zwischen dem Rücksetzen der Photodiode und dem an-
schließenden Auslesen der Diodenspannung im Vergleich zur gesamten Integrationszeit
sehr kurz ist.
Methoden der dynamischen Korrektur können darüber hinaus zur Kompensation des tem-
peraturabhängigen Dunkelstromes genutzt werden. In [MKG+97] ist hierfür neben der
eigentlichen Sensormatrix eine Anzahl von abgedeckten Pixelschaltungen implementiert.
Das beim Auslesen dieser abgedeckten Zellen ermittelte Referenzsignal kann dann vom
eigentlichen Signalwert bei Belichtung abgezogen werden, wodurch der Einfluss des Dun-
kelstromes zumindest reduziert wird. Um auch das örtliche Rauschen des Dunkelstromes
bei einer Korrektur zu berücksichtigen, könnten alternativ auch die Werte eines ohne
Lichteinfall aufgenommenen Bildes (z.B. mit geschlossenem Verschluss) von den eigentli-
chen Signalwerten bei der Abbildung der Szene subtrahiert werden.
4.3. Dynamikbereich und Signal–Rausch–Verhältnis
Ein Hauptproblem der (digitalen) Bildsensorik ist die möglichst realistische Wiedergabe
des Dynamikbereiches der betrachteten Szene. Unter der Dynamik der Bildszene versteht
man dabei das Verhältnis von minimaler zu maximaler Bestrahlungsstärke. Der Dyna-
mikbereich eines Bildsensors, der dem Dynamikbereich der Szene idealerweise mindestens
entsprechen sollte, berechnet sich hingegen als Verhältnis zwischen maximal möglichem
und minimal darstellbarem Signal. Das minimal darstellbare Signal wird dabei durch
21True CDS — wahre korrelierte Doppelabtastung
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das Rauschen des photosensitiven Elementes und der Ausleseschaltung bestimmt. Mittels
Spannungen ausgedrückt, gilt für den Dynamikbereich eines Bildsensors




















wobei 푈푠푎푡 und 푈푎 der maximal über der Photodiode erzielbare Spannungshub sowie der
Effektivwert des eingangsbezogenen Rauschens der Ausleseschaltung sind. Durch die Va-
riablen 푚 und 푛 wird darüber hinaus der Einfluss der korrelierten Doppelabtastung auf
das Rauschen beschrieben. Dabei gilt 푚=푛=1 für Auslesen ohne CDS, 푚=0 und 푛=2
für CDS mit der Bestimmung von Referenz– und Nutzsignal während eines Integrations-
vorganges (True CDS ) sowie 푚=푛=2 für CDS mit dem Auslesen der Rücksetzspannung
nach der Ermittlung des eigentlichen Wertes. Vereinfachend wird dabei weiterhin von
einer Verdopplung der Rauschleistung der Ausleseschaltung durch die Verwendung von
CDS ausgegangen.
Das Signal–Rausch–Verhältnis als ein Maß für die Bildqualität ist als Quotient des Effek-
tivwertes des Nutzsignals und des bei diesem Nutzsignal existierenden Effektivwertes des
äquivalenten Rauschsignals definiert























mit 푈푠푖푔 als dem vom entsprechenden Photostrom hervorgerufenen Spannungshub über
der Diode (Nutzsignal).
Abbildung I.15 illustriert die Begriffe Dynamikbereich und Signal–Rausch–Verhältnis an
einem konkreten Beispiel, wobei eine Realisierung ohne Verwendung des Prinzips der
korrelierten Doppelabtastung zu Grunde liegt (푚=푛=1). Als realistische Annahme soll
dabei von einer Photodiode der Größe 5휇m × 5휇m mit einer konstanten Sperrschicht-
kapazität von 10fF, einer Leckstromdichte von 1nA/cm2, einer photoaktiven Schicht der
Dicke 1휇m und einem Quantenwirkungsgrad von 0,5 ausgegangen werden. Der maxi-
mal über der Photodiode erzielbare Spannungshub sowie die Integrationszeit sollen 2V
und 1ms betragen. Des Weiteren erfolgt die Bestrahlung mit einer monochromatischen
Lichtquelle der Wellenlänge 555nm, wobei der Absorptionskoeffizient mit 1휇m-1 ange-
nommen wird. Die Anzahl der pro Sekunde auf der Oberfläche auftreffenden Photonen
kann unter Verwendung der Gleichung (I.3) ermittelt werden (für 푅표푝푡=0). Die Umrech-
nung zwischen der photometrischen Größe Beleuchtungsstärke 퐸푝ℎ und der radiometri-
schen Größe Bestrahlungsstärke 퐸표푝푡 erfolgt bei einer Wellenlänge von 555nm mittels des
Faktors 1/683⋅[W⋅lm-1]. Bei Vernachlässigung des Diffusionsanteils kann daraus die Dich-
te des Photostroms nach Gleichung (I.17) berechnet werden. Die effektive Rauschspan-
nung des Dunkelstromes und das durch den Rücksetz–Transistor hervorgerufene kTC–
Rauschen bei Raumtemperatur bestimmen sich aus den Gleichungen (I.53) sowie (I.55)



























































Abbildung I.15: Signal– und Rauschspannungen als Funktion der Beleuchtungsstärke
zu 푈푖푛푡,푑푢=20휇V und 푈푖푛푡,푡ℎ푒푟푚=640휇V. Für die effektive, eingangsbezogene Rauschspan-
nung der Ausleseschaltung, in diesem Fall ein Source–Folger aus NMOS–Transistoren,
wird nach [Tia00, DLMF00] ein realistischer Wert von 푈푎=200휇V für 1/f– und thermi-
sches Rauschen angenommen.
Es ist zu erkennen, dass bei niedrigen Beleuchtungsstärken das Rauschen der Ausleseschal-
tung und das kTC–Rauschen dominant sind, während bei höheren Strahlungsintensitäten
das Signal–Rausch–Verhältnis durch das Photonenrauschen begrenzt wird. Das maxima-
le Signal–Rausch–Verhältnis bei hohen Bestrahlungsstärken berechnet sich dabei unter
Verwendung von Gleichung (I.75) zu:






und beträgt für die gegebenen Zahlenwerte mit 푈푠푖푔=푈푠푎푡=2V 51dB. Für den Dynamikbe-
reich im Beispiel ergibt sich ein bei CMOS–Sensoren realistischer Wert von 70dB, was 3,5
Dekaden der Bestrahlungsstärke entspricht. Die Beleuchtungsstärke des sichtbaren Lichtes
in der Natur variiert demgegenüber innerhalb eines Tages allerdings in einem Bereich von 8
Dekaden, näherungsweise zwischen 10-3lx (Nacht) und 105lx (helles Sonnenlicht) [YPF97].
Auch innerhalb einer Szene, bespielsweise bei der Fahrt eines Kraftfahrzeuges aus einem
Tunnel ins Sonnenlicht, können diese Unterschiede auftreten. Um eine solche Änderung
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der Beleuchtungsstärke abzudecken, müsste der Dynamikbereich des Bildsensors mindes-
tens 160dB betragen, was beim vorgegebenen Signalhub von 2V einer Rauschspannung
von lediglich 20nV entsprechen würde. Zwar kann der Dynamikbereich durch die Verwen-
dung größerer Photodioden oder den Einsatz von Techniken zur Rauschreduktion, wie
beispielsweise der korrelierten Doppelabtastung, noch erhöht werden, mehr als 80dB sind
jedoch kaum erreichbar.
Die Limitierung des Dynamikbereiches wird dabei einerseits durch den linearen Zusam-
menhang zwischen Strahlungsdichte, generiertem Photostrom und der Spannung über der
Diode verursacht, liegt andererseits aber auch in der Arbeitsweise des Sensors selbst be-
gründet, die von der gleichen Integrationszeit für alle Pixel einer Bildaufnehmermatrix
ausgeht. Wenn für das kleinstmöglich auflösbare Signal ein SNR von 0dB angenommen
wird und das maximal darstellbare Signal der Saturierungsspannung entspricht, so kann
für den CMOS–Sensor im Beispiel, die betrachtete Szene bei einer Integrationszeit von
1ms in einem Bereich der Beleuchtungsstärke von 0,8lx bis 2450lx abgebildet werden. Alle
kleineren Werte können aufgrund des Rauschens nicht mehr aufgelöst werden, während
alle höheren Beleuchtungsstärken die Diode vor Ablauf der Integrationszeit sättigen und
damit ebenfalls nicht genau bestimmbar sind. Der Dynamikbereich kann dabei auch durch
eine Veränderung der Integrationszeit nicht erhöht werden. Zwar senkt eine längere In-
tegrationszeit die Grenze für die niedrigste detektierbare Beleuchtungsstärke, im Beispiel
für eine Integrationszeit von 10ms auf 0,08lx, allerdings sinkt damit gleichzeitig auch die
maximal darstellbare Wert auf 245lx. Der insgesamt abbildbare Bereich bleibt mit 70dB
somit unverändert.
Dynamikbereich und Signal–Rausch–Verhältnis für das aktive logarithmische
Photodioden–Pixel
Wie aus den Ausführungen in Abschnitt I.3.2.5. ersichtlich ist, wird beim aktiven logarith-
mischen Photodioden–Pixel eine logarithmische Kompression des Eingangssignals vorge-
nommen. Dadurch kann auf dem gleichen Wertebereich des Ausgangssignals der bisher
vorgestellten, integrierenden Sensorelemente ein wesentlich größerer Bereich des Photo-
stromes abgebildet werden, womit der darstellbare Dynamikumfang der Szene steigt.
Der Dynamikbereich des logarithmischen Photodioden–Pixels berechnet sich aus dem
Verhältnis zwischen größtmöglichem Photostrom 퐼푝ℎ,푚푎푥 und minimal auflösbarem Signal
퐼푚푖푛:






Die Auflösungsgrenze 퐼푚푖푛 des Photostromes wird dabei durch den Dunkelstrom der Pho-
todiode, das auf den Diodenstrom bezogene Rauschen der Reihenschaltung von Photodi-
ode und Transistor MC sowie das Rauschen der Source–Folger–Schaltung bestimmt.
Das Rauschverhalten der Reihenschaltung von Transistor M1 und der Photodiode be-
stimmt sich aus dem Schrot– und 1/f–Rauschen des Transistors für den Arbeitsbereich
der schwachen Inversion und aus dem Dunkelstrom– sowie Photonenrauschen der Photo-
diode. Unter Vernachlässigung des 1/f–Rauschens ergibt sich für die Rauschspannung 푈퐷
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Für den Rauschstrom 퐼퐷 durch die Diode folgt daraus mit dem eingangsbezogenen Rau-



















Der Anteil des Rauschens der Ausleseschaltung ist dabei gegenüber dem kTC–Rauschen,
wie aus Abbildung I.15 für das aktive, integrierende Photodioden–Pixel ersichtlich ist,
vernachlässigbar. Für 퐼푝ℎ=0 ist der Dunkelstrom 퐼푑푢 ab 퐶퐷>푒/푈푡≈6aF nach Gleichung
(I.80) des Weiteren größer als der Rauschstrom durch die Diode. Da für die Implemen-
tierung von Photodioden im Allgemeinen realistischerweise von mindestens dem 1000fa-
chen Wert für deren Sperrschichtkapazität ausgegangen werden kann, wird das minimal
auflösbare Signal 퐼푚푖푛 entsprechend Gleichung (I.78) nicht vom Rauschen, sondern vom
Dunkelstrom 퐼푑푢 durch die Diode bestimmt. Für den Dynamikbereich des aktiven loga-
rithmischen Photodioden–Pixels gilt somit [Hau99]:






Für die Werte der bereits im Beispiel des integrierenden Bildaufnehmers verwendeten
Photodiode, ergibt sich mit einem Dunkelstrom von 0,25fA und einem maximalen Photo-
strom von 400pA (für eine Beleuchtungsstärke von 105lx) ein Dynamikbereich von 124dB.
Für das Signal–Rausch–Verhältnis des aktiven logarithmischen Photodioden–Pixels gilt
mit Gleichung (I.80) entsprechend:


















Das maximal erzielbare Signal–Rausch–Verhältnis bei starker Bestrahlung errechnet sich
damit zu






woraus sich für die gegebenen Größen ein Wert von 32dB ermitteln lässt.
Wie diesen Betrachtungen entnommen werden kann, zeichnet sich das logarithmische Pixel
gegenüber dem integrierenden Photodioden–Pixel durch einen stark erhöhten Dynamik-
bereich aus, erreicht dabei allerdings ein deutlich niedrigeres Signal–Rausch–Verhältnis.
Da das logarithmische Pixel des Weiteren ein stark temperaturabhängiges Verhalten zeigt
und darüber hinaus auf Schwankungen der Bauelementeparameter sehr sensitiv reagiert,
erfolgt der Einsatz von Sensoren mit diesem Typ von Pixel sinnvollerweise in Bereichen,
in denen eher die Darstellung von Kontrasten als die Messung von absoluten Werten von
Interesse ist.
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Verfahren zur Erhöhung des Dynamikbereiches von integrierenden Sensoren
Da Bildaufnehmer oft in Umgebungen mit hoher Dynamik der Bestrahlungsstärke oder
schnell wechselnden Beleuchtungsverhältnissen eingesetzt werden, ist die Erhöhung des
Dynamikbereiches ein Gebiet umfangreicher Forschungstätigkeit. Drei dabei entwickelte
Methoden sind die Mehrfachintegration, die Anpassung der Saturierungsspannung wäh-
rend der Belichtungszeit sowie die Verwendung mehrerer, unterschiedlich empfindlicher
Sensorelemente innerhalb eines Pixels.
Beim Verfahren der Mehrfachintegration wird eine Szene mehrmals, mit jeweils unter-
schiedlicher Integrationszeit der Pixel aufgenommen [YPF97, YG99, WWV+03, ASMS04,
MKS+05], wobei kürzere Belichtungszeiten zur Aufnahme hellerer und längere Integra-
tionszeiten zur Abbildung dunklerer Bereiche der Szene genutzt werden. Beginnend bei
der kürzesten Belichtungszeit erfolgt eine schrittweise Steigerung der Integrationszeit bis
keine ungesättigten Pixel mehr vorhanden sind. Da alle aufgenommenen Bilder in einem
Speicher aufgezeichnet werden, kann nach der Aufnahme des Bildes mit der längsten In-
tegrationszeit für jedes einzelne Pixel des Sensors die höchste Belichtungsdauer, bei der
gerade noch keine Sättigung des Photoelementes auftritt, bestimmt werden. Um ein Ge-
samtbild zu erzeugen, wird dieser Wert für jedes Pixel noch auf die längste Belichtungszeit
bezogen. Nachteilig an diesem Verfahren ist die deutlich erhöhte Gesamtbelichtungszeit,
die für die Generierung eines Bildes aufgewendet werden muss, was eine dementsprechend
niedrigere zeitliche Auflösung des Sensors zur Folge hat.
Ein anderer Ansatz ist die Anpassung der Saturierungsspannung der Photodiode während
der Integrationszeit [DMBS98]. Mittels einer variablen Spannung am Gate des Rücksetz–
Transistors wird die Sättigungsspannung (oder entsprechend die Anzahl der maximal auf
der Sperrschichtkapazität speicherbaren Ladungsträger) des aktiven Photodioden–Pixels
dabei innerhalb eines Belichtungsvorgangs schrittweise erhöht. Das Verhalten schwach
bestrahlter Sensorelemente wird sich im Vergleich zu dem eines gewöhnlichen aktiven
Pixels nicht ändern, während die Spannung über der Sperrschichtkapazität von Bildele-
menten, die einer höheren Beleuchtungsstärke ausgesetzt sind, innerhalb der gesamten
Belichtungszeit mehrere Male die Sättigungsspannung erreichen kann und dort jeweils bis
zur weiteren Erhöhung der Saturierungsspannung verharrt. Da die Sättigungsspannung
um den gleichen Betrag in immer kürzeren zeitlichen Abständen gesteigert wird, ist es
möglich, letztendlich auch hohe Bestrahlungsstärken zu detektieren, ohne dass die Pho-
todiode vor dem Auslesen in die Sättigung gerät. Ein weiteres Verfahren zur Steigerung
des Dynamikbereiches, basierend auf der dynamischen Anpassung der maximal im Sen-
sorelement integrierbaren Ladungsträger, wird in [LY06] vorgestellt. Jedes Pixel besitzt
dabei zwei photosensitive Elemente, ein Photogate und eine Photodiode, welche mitein-
ander verbunden sind. In Abhängigkeit von der Spannungsdifferenz zwischen Photodiode
und Photogate wird das Photogate bei hohen Bestrahlungsstärken mit der Photodiode
verbunden. Durch die mit der Kopplung einhergehende Vergrößerung der Integrationska-
pazität können ebenfalls höhere Beleuchtungsstärken detektiert werden.
Ein anderer Ansatz zur Erhöhung des Dynamikbereiches ist die Verwendung mehrerer,
voneinander unabhängiger Sensorelemente innerhalb eines Pixels. Besitzen die photosensi-
tiven Elemente dabei unterschiedliche Empfindlichkeiten, können sowohl niedrige als auch
hohe Beleuchtungsstärken während eines Integrationsvorganges detektiert werden. Wäh-
rend bei starker Bestrahlung bevorzugt die Spannungswerte der weniger sensitiven De-
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tektoren verwendet werden, erfolgt bei niedriger Bestrahlungsstärke eher die Auswertung
der lichtempfindlicheren Elemente. Sensoren, die auf diesem Prinzip basieren, werden bei-
spielsweise in Kameras der Firma Fuji eingesetzt. Um zwei Detektorelemente unterschied-
licher Empfindlichkeit auf einem Chip zu realisieren, können entweder Elemente mit ver-
schiedenen physikalischen Eigenschaften, zum Beispiel hervorgerufen durch differente Do-
tierungen, Verwendung finden oder aber in ihrer Ausführung identische Elemente einer un-
terschiedlichen Bestrahlung, beispielsweise durch die Verwendung/Nichtverwendung oder
unterschiedliche Fokussierung von Mikrolinsen, ausgesetzt werden [TS04, TSN05, Yam06].
Unter einer Mikrolinse versteht man dabei eine direkt auf jedem Pixel platzierte Linse,
mit der die gesamte auf die Pixelfläche fallende Strahlung gesammelt und auf das photo-
sensitive Gebiet gelenkt werden kann.
Neben den vorgestellten Verfahren zum Einsatz in klassischen aktiven Pixelschaltungen
und adaptiven Ansätzen zur lokalen Regelung in Abhängigkeit der Bestrahlungsstär-
ke [HHH+98, SHH+99], die an dieser Stelle nicht näher erläutert werden sollen, besteht
mit der individuellen Festlegung der Integrationszeit für jedes einzelne Pixel eines Sensors
eine weitere grundsätzliche Möglichkeit zur signifikanten Erhöhung des Dynamikbereiches
integrierender Bildelemente, auf die im zweiten Kapitel dieser Arbeit näher eingegangen
wird.
4.4. Empfindlichkeit
Neben dem Quantenwirkungsgrad 휂(휆) dient die Empfindlichkeit 푅 zur Beschreibung der
opto–elektrischen Charakteristik eines Bildsensors. Die spektrale Stromempfindlichkeit 푅푖
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Bei integrierenden Photodioden wird im Allgemeinen mittels der Empfindlichkeit 푅푢 das













wobei 퐶퐷 sowohl die Sperrschichtkapazität als auch weitere parasitäre Kapazitäten am In-
tegrationsknoten beinhaltet und 퐴퐷 die photosensitive Diodenfläche darstellt. Eine Mög-
lichkeit zur Steigerung der Empfindlichkeit ist die Verwendung von Mikrolinsen. Bei die-
sem in der Herstellung von Bildsensoren allgemein üblichen Verfahren wird direkt auf
jedem Bildelement eine Linse platziert, wodurch die gesamte auf die Pixelfläche fallende
Strahlung auf das photosensitive Gebiet fokussiert werden kann.
Neben der Empfindlichkeit wird zur Charakterisierung von Bildsensoren oft auch der so ge-
nannte Conversation gain22 angegeben, der beschreibt, welchen Spannungshub ein durch
Photogeneration erzeugtes Elektron bei der Akkumulation auf der Sperrschichtkapazität
am Ausgang des Pixels hervorruft. Der Wert berechnet sich als Quotient aus Akkumula-
tionskapazität und Elementarladung, multipliziert mit der Verstärkung der Ausleseschal-
tung des aktiven Pixels.
22Conversation gain — Verstärkung bei der opto–elektrischen Signalwandlung
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4.5. Bildrate und zeitliche Auflösung
In Abhängigkeit des Anwendungsgebietes lässt sich das transiente Verhalten eines Bild-
aufnehmers durch verschiedene Parameter charakterisieren. Typische Kenngrößen sind
dabei Bildrate, Pixelrate und zeitliche Auflösung. Die maximale Bildrate gibt an, wie oft
eine Sensormatrix (oder ein Teil davon) pro Zeiteinheit ausgelesen werden kann. Die zeit-
liche Auflösung des Bildsensors ist entsprechend der Kehrwert der Bildrate. Die Pixelrate
hingegen beschreibt die Anzahl der Bildpunkte, die pro Zeiteinheit ausgelesen werden
können. Sie berechnet sich aus der Bildrate, multipliziert mit der Anzahl der Pixel. Aus
Pixelrate und der Auflösung des Wertes der Bestrahlungsstärke lässt sich die Datenrate
des Sensors ermitteln.
Damit eine Szene vom menschlichen Auge als bewegt wahrgenommen wird, ist eine Ab-
folge von mindestens 16 bis 18 Bilder je Sekunde nötig. Die gebräuchliche Bildfrequenz
bei Kinofilmen im 35mm–Format beträgt daher 24fps23, bei Digitalkameras üblicherweise
30fps. Mit einer Bildwiederholrate von 30fps und einer Anzahl von 1 Million Bildelemen-
ten auf einem Sensor beträgt die Bildrate beispielsweise 30 Millionen Pixel je Sekunde.
Für eine Grauwertauflösung von 8Bit fallen dabei Daten mit einer Rate von 240MBit pro
Sekunde an.
Die zeitliche Auflösung bei 30fps beträgt allerdings nur 33ms, was vor allem für viele in-
dustrielle Anwendungen zu niedrig ist. Die unterste Grenze der zeitlichen Auflösung eines
einzelnen Pixels hängt im Allgemeinen nur von der für das Erreichen eines bestimmtes
Signal–Rausch–Verhältnis nötigen Belichtungszeit zum Sammeln der entsprechenden An-
zahl von Ladungsträgern ab. Für aktive Photodioden– oder Photogate–Pixel mit geringer
Sperrschichtkapazität und bei entsprechend starke Bestrahlung sind Integrationszeiten im
Bereich von 100휇s dabei problemlos erreichbar. Bei einem Sensor mit 1 Million Bildpunk-
ten bedeutet eine Bildrate von 10000fps allerdings, dass 10 Milliarden Pixel je Sekunde
ausgelesen und gewandelt werden müssen. Bei serieller Verarbeitung stünden für eine
Ausleseoperation inklusive Analog–Digital–Wandlung damit nur 0,1ns zur Verfügung. Da
diese Zeit weder für das Auslesen des Pixelwertes noch für eine A/D–Wandlung ausrei-
chend ist, werden in Hochgeschwindigkeitsbildsensoren meist spaltenparallele Auslesever-
fahren eingesetzt. Für ein Seitenverhältnis von 1:1 ergibt sich damit im Beispiel eine Zeit
von 100ns pro Auslesevorgang. Die dafür erforderlichen A/D–Wandler mit 10 Millionen
Konvertierungen je Sekunde sind heute zwar Stand der Technik [PYK+04], als proble-
matisch stellen sich hingegen die benötigte Fläche und der notwendige Energiebedarf
heraus. Bei realistischen Annahmen einer Größe von 0,5mm2 und eines Energieumsat-
zes von 10mW je Stufe [MKF03, Mat07] würde für den Sensor im Beispiel ein Flächen–
sowie Energiebedarf von 500mm2 und 10W allein für die A/D–Wandler bestehen. Um
die bei einer Auflösung von 8Bit erzeugte Datenrate von 80 Milliarden Bit je Sekunde
mit beispielsweise 100MHz Taktfrequenz zu übertragen, sind darüber hinaus 800 paral-
lele Verbindungen notwendig. Daraus ist zu erkennen, dass die Leistungsfähigkeit eines
Bildsensors bei sehr hohen Bildraten und einer entsprechenden Anzahl von Bildelemen-
ten eher durch die Ausleseschaltung als die minimal notwendige Belichtungszeit limitiert
wird. Dies geht beispielsweise auch aus der Charakteristik des Hochgeschwindigkeitsbild-
sensors MT9M413 der Firma Micron mit 1,3 Millionen Bildpunkten hervor, bei welchem
das Auslesen der gesamten Matrix mit maximal 500fps erfolgen kann, während für die
23Frames per Second — Bilder pro Sekunde
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Ausgabe einzelner Teile eine deutlich höhere zeitliche Auflösung, etwa 10000fps bei 50
Zeilen, möglich ist [MT04].
Ein Ansatz zur Reduktion des hohen Flächen– und vor allem Energiebedarfs der Analog–
Digital–Wandler kann die Implementierung eines A/D–Umsetzers in jedem Pixel sein,
wie in [KLLG01] vorgeschlagen wird. Der Energieumsatz des vorgestellten Sensors mit
100000 Bildpunkten beträgt bei einer Bildwiederholrate von 10000fps lediglich 50mW,
während die Pixelfläche 9,4휇m × 9,4휇m ausmacht. Die Problematik der Generierung ex-
trem großer Datenmengen bei zeitlich hochauflösenden Flächensensoren bleibt allerdings
bestehen. Abhilfe kann dabei nur eine effiziente Redundanzunterdrückung schaffen.
Noch höhere zeitliche Auflösungen sind mittels Zeilensensoren und spezieller Betriebsar-
ten dieser Bildaufnehmer erreichbar. So wird beim ursprünglich nur in der CCD–Technik
eingesetzten TDI24–Verfahren das bewegte Objekt mehrfach abgebildet, während es sich
unter dem Sensor hinwegbewegt. Die während der Belichtung von den entsprechenden
Photoelementen gesammelte Ladung wird dabei zu einer auswertbaren Ladungsmenge
akkumuliert. Da dadurch die effektive Belichtungszeit entsprechend der Anzahl der TDI–
Stufen steigt, kann die Zeilenfrequenz bis in den Bereich von 100kHz (Stand 2007) erhöht
werden. Wenn statt des absoluten Wertes nur die Änderung von Interesse ist, beispielswei-
se für die Detektion von Konturen, kann die zeitliche Auflösung durch Verwendung von
kontinuierlich arbeitenden Photodioden–Pixeln mit entsprechender Rückkopplung, noch
einmal deutlich, auf unter 1휇s gesteigert werden [PHM+07].
4.6. Pixelgröße
In der Entwicklung von Bildaufnehmern herrscht, wie in anderen Bereichen der Mi-
kroelektronik auch, ein ständiges Streben nach Miniaturisierung. Einerseits kann da-
mit die für eine bestimmte Anzahl von Pixeln benötigte Fläche minimiert und ande-
rerseits die örtliche Auflösung bei vorgegebenen Sensorabmaßen erhöht werden. Die mi-
nimal mögliche Größe des Pixels wird dabei durch die im Fertigungsprozess herstellbaren
Strukturgrößen bestimmt. Derzeitiger Stand der Technik (2007) sind Pixelgrößen kleiner
2휇m × 2휇m [CLE+07].
Reduktion von Dynamikbereich und Signal–Rausch–Verhältnis
Dem Vorteil eines geringeren Flächenbedarfs stehen jedoch Einbußen bei der Signalquali-
tät gegenüber, da Dynamikbereich und Signal–Rausch–Verhältnis mit kleineren Abmaßen
sinken. Wenn in erster Näherung davon ausgegangen wird, dass sowohl die Sperrschicht-
kapazität als auch der bei einer bestimmten Bestrahlungsstärke generierte Photostrom
proportional zur photosensitiven Fläche sind, so sinkt auch die für einen bestimmten Span-
nungshub notwendige Anzahl der aufzuakkumulierenden Elektronen proportional zum Di-
odengebiet, während die dafür benötige Integrationszeit gleich bleibt.
Im Gegensatz zur Integrationskapazität sinken das Dunkelstromrauschen, das Photonrau-
schen und das kTC–Rauschen allerdings nur mit der Quadratwurzel der Fläche, wohinge-
gen das Rauschen der Ausleseschaltung sogar konstant bleibt. Abbildung I.16 illustriert
die daraus resultierende Abnahme von Dynamikbereich und Signal–Rausch–Verhältnis
24Time Delay and Integration — Verfahren der Mehrfachintegration bei Zeilensensoren
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entsprechend den Gleichungen (I.73) und (I.75). Angenommen werden dabei eine Sperr-
schichtkapazität von 0,4fF/휇m2, eine Leckstromdichte von 1nA/cm2, ein maximaler Span-
nungshub von 2V, eine effektive Rauschspannung der Ausleseschaltung von 200휇V und
eine Integrationszeit von 1ms.
Bei realistischerer Betrachtung wird der Abfall von Dynamikbereich und Signal–Rausch–
Verhältnis allerdings, speziell bei geringer Bestrahlungsstärke, noch deutlich stärker aus-
fallen, da der Dunkelstrom hauptsächlich an der peripheren Grenzfläche zwischen Diode
und Isolation generiert wird, deren Anteil nicht linear, sondern nur mit der Quadratwur-
zel der Fläche abnimmt. Darüber hinaus ist mit einer Verringerung der Strukturbreiten
in CMOS–Prozessen oft auch die Senkung der Betriebsspannung und damit des maximal
möglichen Spannungshubes über der Photodiode verbunden. Dies führt ebenfalls zu einer
Abnahme von Signal–Rausch–Verhältnis und Dynamikbereich.
In Publikationen [RAH+04] wird zwar vereinzelt darauf verwiesen, dass sowohl Dyna-
mikbereich als auch Signal–Rausch–Verhältnis bei Verringerung der Pixelabmaße erhal-
ten bleiben, allerdings kann dies nur durch zusätzliche technologische Verbesserungen im
Herstellungsprozess erreicht werden.
Optische Beschränkungen
Neben Einbußen in der Signalqualität erschweren auch optische Beschränkungen die Re-
duktion der Pixelabmaße.
So besteht bei Bildsensoren mit kleiner Fläche die Gefahr der Abschattung des photosen-
sitiven Gebietes durch die umgebenden Strukturen. Dieses Problem tritt zunehmend bei
sinkenden Pixelabmaßen und der Verwendung moderner Herstellungsprozesse, bei denen
auf der Oberfläche des Substrates eine steigende Anzahl von Metallisierungsebenen und
die entsprechenden Isolationsschichten aufgebracht sind, auf. Daher werden die Anzahl
der Verdrahtungsebenen in für die Produktion von Bildsensoren spezialisierten Prozes-
sen meist auf drei bis vier beschränkt und deren Höhe zusätzlich optimiert [GAH+05].
Neueste Entwicklungen zur weiteren Reduktion dieser Einflüsse sehen die Bestrahlung
des Pixels von der Rückseite des Chips vor [WYO+10]. Bei den entsprechend gedünnten
Sensoren beeinflussen die auf dem Substrat aufgebrachten Strukturen den Strahlungs-
einfall somit nicht mehr. Darüber hinaus besteht in der Verwendung von Mikrolinsen auf
jedem Pixel eine effiziente Möglichkeit zur Steigerung der Empfindlichkeit und des Signal–
Rausch–Verhältnisses, da nahezu die gesamte auf die Oberfläche des Sensors auftreffende
Strahlung gesammelt und auf den photosensitiven Teil des Pixels gelenkt werden kann.
Da der Bildsensor nur einen Teil des Systems zur Bildaufnahme repräsentiert, müssen
auch die Übertragungseigenschaften aller anderen Komponenten bei der Ermittlung der
möglichen Ortsauflösung berücksichtigt werden. Ein grundsätzliches Limit des Auflösungs-
vermögens optischer Systeme wird durch die Entstehung von Beugungsscheibchen in der
Bildebene festgelegt. Die Ursache dafür ist die Beugung des Lichtes an der Blende des
Objektives. Zwei punktförmige Objekte können dabei gerade noch unterschieden werden,
wenn in ihrer Abbildung die Beugungsmaxima mindestens um den Radius des zentralen
Beugungsscheibchens auseinander liegen. Wenn sich die Bildebene im Bereich der Brenn-
weite befindet, gilt für den Radius 푟푥 des zentralen Beugungscheibchens
푟푥 = 1, 22휆휅 (I.87)


















































Signal−Rausch−Verhältnis bei 1% Spannungshub
Signal−Rausch−Verhältnis bei 100% Spannungshub
Dynamikbereich
Abbildung I.16: Signal–Rausch–Verhältnis und Dynamikbereich als Funktion der Pixel-
abmaße
wobei 휅 die Blendenzahl des Objektives ist, welche sich aus dem Verhältnis von Brennweite
푓 und Linsendurchmesser 푑 berechnet. Neben dieser als Rayleigh–Kriterium bezeichneten
Gleichung wird für die Berechnung des Auflösungsvermögens gelegentlich auch das weni-
ger strenge Dawns–Kriterium herangezogen, welches einen um den Faktor 1,22 geringeren
Radius erlaubt. Für Licht einer Wellenlänge von 550nm (grün) und einer für Tageslicht-
aufnahmen üblichen Blendenzahl von 8 ergibt sich nach Gleichung (I.87) beispielsweise
ein minimal unterscheidbarer Abstand in der Bildebene von 5,4휇m [WFS+99]. Für diese
Blendenzahl sind Pixelabmaße kleiner 5,4휇m aus physikalischer Sicht also nicht sinnvoll.
Ein möglicher Ansatz für die zukünftige Verwendung von Pixeln so kleiner Abmessungen,
so genannter SDL25–Pixel, wird in [Fos05] vorgestellt. Der Autor regt darin einen digita-
len Gigapixelfilm in Analogie zur Funktionsweise eines herkömmlichen photographischen
Filmes an. Dabei wird die Beleuchtungsstärke nicht mehr aus dem Spannungswert nach
einer bestimmten Integrationszeit ermittelt, sondern binär ausgewertet, ob ein Pixel wäh-
rend der Belichtungszeit von einem oder einer geringen Anzahl von Photonen getroffen
wurde. Damit sinken die Anforderungen an ein solches Bildelement bezüglich des Signal–
Rausch–Verhältnisses und des Dynamikbereiches deutlich, wodurch Pixel mit geringeren
Abmaßen sinnvoll verwendet werden können. Ähnlich einem analogen photographischen
Film auf Silberhalogenide–Basis wird die Bestrahlungsstärke in einem bestimmten Gebiet
dann aus der Dichte der von Photonen getroffenen Pixel ermittelt.
25Sub–Diffraction–Limit — unterhalb der Beugungsgrenze



















Abbildung I.17: Modulationstransferfunktion von rechteckigen Pixeln unterschiedlicher
Abmessungen in Abhängigkeit der Ortsfrequenz 푓푥, normiert auf die
Nyquist–Frequenz 푓푛1휇푚 eines Pixels von 1휇m × 1휇m Größe
Von der dargestellten grundsätzlichen Limitierung abgesehen, erfolgt die Beschreibung
der Übertragungseigenschaften optischer Systeme allgemein mittels der entsprechenden
Modulationstransferfunktion (MTF). Die MTF eines optischen Elements ist dabei der
Quotient aus der Modulation am Ausgang und der Modulation am Eingang. Bei einem
rechteckigen Pixel gilt für die Modulationstransferfunktion [YP00]
푀푇퐹 (푓푥) =
sin (휋 푓푥 Δ푥)
휋 푓푥 Δ푥
(I.88)
mit der Ortsfrequenz 푓푥 und dem Zentrumsabstand Δ푥 der Pixel. Damit ein Objekt
ohne Aliasing abgebildet werden kann, darf es entsprechend dem Abtasttheorem keine






definiert. Abbildung I.17 zeigt die Modulationstransferfunktion für einige Pixelabmaße
bezogen auf die Nyquist–Frequenz eines Pixel der Größe 1휇m × 1휇m. Dabei ist zu er-
kennen, dass sowohl die Nyquist–Frequenz als auch die Modulationstransferfunktion mit
abnehmender Pixelgröße steigen, während die MTF des Pixels allgemein eine Tiefpass–
Charakteristik aufweist.
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Das optische System eines digitalen Bildaufnehmers besteht allerdings nicht nur aus dem
Bildsensor selbst, sondern im Allgemeinen mindestens noch aus einer zusätzlichen Optik
im Strahlengang zwischen Objekt und Sensor. Die MTF des gesamten Systems ergibt sich
dann aus dem Produkt der Modulationstransferfunktionen der einzelnen Komponenten.















wobei 푓0 die Grenzfrequenz der Linse ist, die deren Auflösungsgrenze definiert. Das Auf-
lösungsvermögen von Objektiven, die im Allgemeinen aus mehreren Linsen zusammen-
gesetzt sind, harmoniert dabei idealerweise mit den anderen Komponenten des optischen
Systems. Einerseits sollte die maximale Eingangsfrequenz vorteilhafterweise mittels der
Tiefpass–Charakteristik des Objektivs auf die Nyquist–Frequenz des Bildsensors begrenzt
werden, um Aliasing zu vermeiden, andererseits durch eine zu niedrige Grenzfrequenz aber
auch keine zu starke Reduktion erfahren, wodurch das Auflösungsvermögen des Bildsen-
sors unter Umständen nicht ausgeschöpft werden könnte.
Die mögliche Auflösung von Objektiven wird üblicherweise in Linienpaaren je Millime-
ter (lp/mm) angegeben, wobei man von sehr guten Objektiven für die Photographie ab
einem Auflösungsvermögen von 100lp/mm (entsprechend 5휇m) ausgeht. Mit einem sol-
chen Objektiv wird die Eingangsfrequenz für den nachgeschalteten Bildsensor auf 0,2휇m-1
begrenzt, was bei einem rechteckigen Pixel mit einer Kantenlänge von 2휇m gerade dem
0,8fachen Wert der Nyquist–Frequenz entspricht. Die Verwendung eines Bildsensors mit
kleineren Pixeln bringt in diesem Fall keinen Gewinn in der Ortsauflösung, da das Objek-
tiv das Auflösungsvermögen des Gesamtsystems limitiert.
Aufgrund der nicht zu unterschätzenden Kosten für entsprechend leistungsfähige Objek-
tive, kann daher davon ausgegangen werden, dass bereits in heutigen Kamerasystemen
für den kostensensitiven Konsumgüterbereich, in denen bevorzugt Sensoren mit geringen
Pixelabmaßen Verwendung finden, die örtliche Auflösung nicht durch die Sensorauflösung
selbst, sondern die Optik begrenzt wird. Eine weitere Verringerung der Pixelabmaße, bei
gleichzeitig unveränderten Optiken, ist also wenig sinnvoll.
Die optimale Größe eines Pixels, die immer einen Kompromiss aus der möglichen Orts-
auflösung und der Signalqualität darstellt, kann letztendlich nur durch Simulation des
Übertragungsverhaltens des gesamten Kamerasystems ermittelt werden. Dabei wird der
Fehler in der Abbildung im Vergleich zum Ergebnis einer idealen Bildaufnahme mit idea-
ler Optik und idealem Bildsensor ermittelt und durch Veränderung der Pixelgröße mi-
nimiert [CCGW00, FXK06]. Zusätzlich kann gegebenenfalls noch die charakteristische
Wahrnehmung des menschlichen Auges in die Betrachtung einfließen.

Kapitel II





Ausgehend von den Betrachtungen zu digitalen Bildaufnehmern im vorherigen Kapitel
und den dabei aufgezeigten Limitierungen, soll nachfolgend dargestellt werden, wie eine
zum konventionellen Ansatz alternative Architektur eines Bildsensors für die redundanz-
freie Aufnahme von hochdynamischen Szenen aussehen könnte.
Aktive Photodioden–Pixelschaltungen haben den großen Vorteil einer einfachen und kom-
pakten Realisierbarkeit, sind aber zur Abbildung einer hohen Dynamik der Szenenhellig-
keit nicht geeignet. Zwar kann der Dynamikbereich der Sensoren durch die Anwendung
spezieller Verfahren gesteigert werden (I.4.3.), allerdings ist dies mit Nachteilen, wie bei-
spielsweise einer geringeren Bildwiederholrate und/oder einer erheblich erhöhten Daten-
rate sowie einer teilweise deutlich komplexeren Nachverarbeitung und Ansteuerung ver-
bunden.
Eine weitere Unzulänglichkeit klassischer Bildsensoren ist der üblicherweise sehr hohe
Anteil redundanter Daten in aufeinander folgend aufgenommenen Bildern. Dies liegt dar-
in begründet, dass eine Szene im Allgemeinen mit einer konstanten Bildwiederholrate
aufgezeichnet wird, unabhängig von ihrem Inhalt oder dessen Änderung. Die Daten des
gesamten Bildes müssen dabei fortlaufend akquiriert, gewandelt, übertragen, verarbeitet
und gespeichert werden. Neben den erhöhten Anforderungen an die Übertragungsband-
breite, Speichergröße und Rechenleistung der peripheren Komponenten wird durch die
Signalisierung redundanter Daten darüber hinaus die zeitliche Auflösung bzw. die maxi-
mal mögliche Bildwiederholrate des Sensors unnötigerweise gesenkt. Nicht zuletzt steigt
durch die Generierung und Verarbeitung redundanter Informationen auch der notwendi-
ge Energiebedarf des Sensors und der nachgeschalteten Blöcke des Bildaufnahmesystems,
was besonders bei mobilen Anwendungen kritisch sein kann.
An den zu entwerfenden Bildaufnehmer werden daher vier grundsätzliche Anforderungen
gestellt:
1. Der Eingangsdynamikbereich des Sensors muss die Abbildung natürlicher Szenen
mit vollem Dynamikumfang der Bestrahlung ermöglichen.
2. Die Datengenerierung und –übertragung soll durch die Unterdrückung zeitlich re-
dundanter Informationen auf ein Minimum reduziert werden.
3. Gleichzeitig ist eine hohe zeitliche Auflösung des Bildaufnehmers bezüglich Ände-
rungen in der betrachteten Szene zu realisieren.
4. Der Energiebedarf des Sensors für Bildgenerierung und Datenübertragung soll mög-
lichst niedrig sein.
2. Zeitbasierte Bildsensoren
Im Gegensatz zum konventionellen Ansatz sind zeitbasierte Bildaufnehmer wesentlich bes-
ser zur Abbildung von Szenen mit hohem Dynamikumfang geeignet. Anstatt die Span-
nung nach einer festen, für alle Pixel eines Sensors gleichen Integrationszeit zu ermitteln,
wie dies bei herkömmlichen, integrierenden Bildsensoren üblich ist, wird bei zeitbasier-
ten Bildsensoren die für jedes Element des Bildaufnehmers individuell nötige Zeit bis zum
















a) Konventionelles Bildelement b) Zeitbasiertes Bildelement
Abbildung II.1: Bestimmung der Strahlungsintensität bei einem konventionellen, integrie-
renden Pixel a) und einem zeitbasierten Bildelement b)
Erreichen eines vorgegebenen Spannungswertes 푈푟푒푓 bestimmt und daraus auf die Bestrah-
lungsstärke geschlussfolgert. Abbildung II.1 illustriert die zwei grundsätzlich unterschied-
lichen Ansätze. Differente Strahlungsintensitäten werden dabei durch den verschieden
starken Abfall der Diodenspannung für die beiden zur Bestrahlungsstärke proportionalen
Photoströme 퐼푝ℎ1 und 퐼푝ℎ2 verdeutlicht. 푈퐷0 ist der entsprechende Initialisierungswert der
Spannung 푈퐷 über der Photodiodenkapazität zu Beginn der Integration.
Aus den Gleichungen (I.22) und (I.16) folgt für die Integrationszeit 푡푖푛푡 bis zum Erreichen














퐶퐷0 ist dabei die Sperrschichtkapazität der Photodiode bei einer Spannung von 0V. Die
Integrationszeit zur Bestimmung der Bestrahlungsstärke ist für den zeitbasierten Ansatz
somit umgekehrt proportional zum linear von der Strahlungsintensität abhängigen Pho-
tostrom.
2.1. Pulsfrequenzmodulierte und pulsweitenmodulierte Datenre-
präsentation
Pulsfrequenzmodulierte Datenrepräsentation
[Yan94] stellt eine der ersten Veröffentlichungen zur Implementierung des Verfahrens der
zeitbasierten Messung der Bestrahlungsstärke zur Erhöhung des Dynamikbereiches von
CMOS–Bildsensoren dar. Die Spannung über der Photodiode wird dabei während der
Integration des Photostromes permanent mit einer festen Referenzspannung verglichen.
Sobald diese erreicht ist, erfolgt die Generierung eines Impulses bei gleichzeitigem Rück-
setzen der Spannung über die Photodiodenkapazität. Jedes Pixel arbeitet somit als frei-
laufender Oszillator, wobei die Pulsfrequenz von der Größe des Photostromes abhängt,
und die Zeit zwischen den Pulsen ein Maß für die Intensität der auf das Bildelement
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treffenden Strahlung darstellt. Das erzeugte Signal ist also entsprechend pulsfrequenz-
moduliert. Vorteilhafterweise kommt der Bildsensor dabei ohne ein externes Signal zum
Start der Bildaufnahme aus, vielmehr wird eine Bestrahlungsänderung in der Szene von
jedem Pixel selbständig detektiert. Das Auslesen des Bildsensors erfolgt zeilenweise, wo-
bei der Ausgang jedes Pixels für eine bestimmte Zeitdauer mit einem asynchronen Zähler
verbunden wird. Aus der Anzahl der detektierten Pulse kann dann direkt auf die Strah-
lungsintensität geschlossen werden. Der Sensor besitzt einen Dynamikbereich von 120dB.
Nachteilig ist allerdings die lange Zeitdauer, die für das Auslesen eines ganzen Bildes er-
forderlich ist.
Anstatt die Pulse mit einem externen Zähler zu detektieren, wird in [McI01] das Scan-
nen der Matrix vorgeschlagen. Die Abtastung eines freilaufenden Oszillators mit einer zur
Abtastfrequenz asynchronen Pulsfrequenz ist dabei äquivalent zum Verhalten eines syn-
chronen Sigma–Delta–Modulators erster Ordnung. Bereits das Aufzeichnen von nur kur-
zen Sequenzen der Länge 8푘 für ein Set von binär gewichteten Abtastfrequenzen 푓푠=푓0,
푓0/2 ... 푓0/2푘 genügt demnach, um einen Dynamikbereich von 6푘+25dB abzubilden. 푘
bestimmt sich dabei aus 퐼푝ℎ,ℎ/퐼푝ℎ,푙≤2k, mit 퐼푝ℎ,ℎ und 퐼푝ℎ,푙 als höchstem sowie niedrigs-
tem Wert des durch die Abbildung der Szene im Sensor hervorgerufenen Photostromes.
Mit einer gegenüber einem Nyquist–A/D–Wandler für das zeilenparallele Auslesen eines
konventionellen, integrierenden Sensors lediglich verdoppelten Bandbreite kann dabei ein
Dynamikumfang von 104db abgebildet werden.
Ein weiteres Ausleseverfahren für ein oszillierendes Pixel wird in [CECB01] vorgestellt.
Die Datenübertragung findet dabei asynchron und ereignisgesteuert statt, das heißt, nur
bei Generierung eines Pulses erfolgt die Bestimmung der Adresse des entsprechenden Bild-
elementes sowie der dazugehörigen Zeit. Diese Repräsentation der Sensordaten wird als
so genanntes AER1–Format bezeichnet. Vorteilhafterweise wird durch diese Art des Infor-
mationstransfers der Energiebedarf zur Signalisierung von Pixeln mit niedriger Aktivität
stark gesenkt, während Bildelementen mit hoher Pulsfrequenz bei Bedarf die volle Band-
breite der Ausleseschaltung zur Verfügung steht. Das Kommunikationsmodell [Boa99] ist
dabei an die Art und Weise der Übertragung neuronaler Informationen in biologischen
Systemen angelehnt [CECB03]. Die auf ein Pixel einwirkende Strahlungsintensität kann
letztendlich durch die Berechnung der Zeitdifferenz zwischen zwei Pulsen oder die Er-
mittlung der Ereignisanzahl während einer vorgegebenen Zeitdauer bestimmt werden.
Der abbildbare Dynamikbereich der vorgestellten Implementierung beträgt 120dB.
Unabhängig vom konkreten Ausleseverfahren generieren oszillierende Pixel eine große
Menge redundanter Daten, die entsprechend ausgelesen und verarbeitet werden müs-
sen. Dies bedeutet einen gesteigerten Energiebedarf und erhöhte Anforderungen an die
Übertragungsbandbreite, die Rechenleistung der Verarbeitungseinheiten sowie die Spei-
chergröße. In [BSB06] wird zur Reduktion des zu übertragenden Datenvolumens daher ein
interner Zähler in jedem Bildelement vorgeschlagen. Der durch die Generierung redundan-
ter Daten verursachte, zusätzliche Energiebedarf kann dadurch allerdings nicht gesenkt
werden. Darüber hinaus beansprucht die Implementierung eines Zählers in jedem Pixel
eine sehr große zusätzliche Fläche.
1Address–Event–Representation — Repräsentation von Pulsereignissen durch Ort und Zeit
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Pulsweitenmodulierte Datenrepräsentation
Einen anderen Ansatz der zeitbasierten Messung der Bestrahlung stellt Guo [Guo02] vor.
Im Gegensatz zum kontinuierlichen Betrieb des freilaufenden Pixels findet dabei eine
einmalige Bestimmung der Strahlungsintensität statt. Die Photodiodenspannung im ge-
samten Pixelfeld wird hierzu vor Beginn des Integrationsvorgangs auf einen Initialisie-
rungswert gesetzt und permanent mit einer Referenzspannung verglichen. Erreicht die
Photodiodenspannung diese Vergleichsspannung, erfolgt die einmalige Übertragung der
Adresse des jeweiligen Bildelementes mittels asynchroner Kommunikation [Boa99]. Die
Strahlungsintensität wird dabei aus der Zeitdifferenz zwischen dem Reset der Photodi-
oden und der Signalisierung des Pixels bestimmt. Durch das globale Reset–Signal gesteu-
ert, erfolgt nach einer festgesetzten Zeitdauer die Aufnahme eines neuen Bildes. Das Aus-
gangssignal des Sensors ist somit pulsweitenmoduliert. In Anlehnung an die These, dass
bei der Verarbeitung visueller Reize in biologischen Systemen nur der erste vom optischen
Stimulus erzeugte Impuls ausgewertet wird [TG96], heißt diese Art von Bildaufnehmer
auch Time–to–First–Spike (TTFS2)–Bildsensor. Mit einem Bildsensor der Größe 32 × 32
können Abbildungen mit einem Dynamikbereich von 104dB aufgezeichnet werden.
Ein ähnlicher Sensor wird in [SB05] vorgestellt. Im Gegensatz zu [Guo02] ist die Referenz-
spannung allerdings nicht variabel einstellbar, sondern wird durch die Dimensionierung
der Transistoren des Komparators vorgegeben. Die Schaltung des Bildelementes entspricht
weitgehend der in [CECB03] präsentierten Realisierung, ist dabei aber für eine nichtoszil-
lierende Betriebsweise angepasst und aufgrund der einfachen Ausführung des Komparators
sehr flächeneffizient implementierbar.
Während bei den vorherigen Implementierungen die Integrationszeit außerhalb des Pixels
in einen Grauwert gewandelt wird, erfolgt die Bestimmung der digitalen Repräsentation
der Bestrahlungsstärke in [KBB04] in jedem Bildelement der Matrix direkt. Neben dem
Spannungskomparator enthält jedes Pixel dafür einen 8Bit–Speicher. Nach dem extern
gesteuerten Zurücksetzen der Photodiodenspannung aller Elemente im Sensorfeld beginnt
ein globaler 8Bit–Zähler zu arbeiten, dessen Zählerstand am Eingang aller Pixel anliegt.
Erreicht die Spannung über der Photodiode in den Bildelementen die Referenzspannung,
wird der zu diesem Zeitpunkt gültige Zählerwert in den pixelinternen Speicher geschrie-
ben. Nach [KBB05] kann mit dem Sensor ein Dynamikbereich größer als 100dB abgebildet
werden.
Unter den Gesichtspunkten des Energiebedarfs [Ber02] und der Datenredundanz ist eine
Implementierung von pulsweitenmodulierter Betriebsweise dem pulsfrequenzmodulierten
Ansatz vorzuziehen. Für niedrige bis mittlere Datenraten erscheint darüber hinaus die
Signalübertragung mittels asynchroner Kommunikation nach [Boa99] als optimal.
2.2. Dynamikbereich und Signal–Rausch–Verhältnis
Da zeitbasierte Bildsensoren durch eine individuelle Bestimmung der bis zum Erreichen ei-
nes vorgegebenen Spannungswertes benötigten Zeit jedes einzelnen Pixels gekennzeichnet
sind, wird der abbildbare Dynamikbereich nicht in gleicher Weise wie bei konventionellen
2Time–to–First–Spike — Zeit bis zum ersten Puls
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Bildaufnehmern begrenzt. Der Dynamikbereich bestimmt sich vielmehr aus dem Verhält-
nis von längstmöglicher (푡푖푛푡,푚푎푥) zu kürzester (푡푖푛푡,푚푖푛) Integrationszeit:











Die maximale Integrationszeit wird dabei durch den Dunkelstrom festgelegt, während die
kürzeste Integrationszeit bei der höchsten Bestrahlungsstärke auftritt. Der darstellbare
Dynamikbereich des Bildelements entspricht damit dem eines logarithmischen Photodi-
oden–Pixels (siehe Abschnitt I.4.3.).
Für die Werte der Photodiode aus Abschnitt I.4.3. ergibt sich mit einem Dunkelstrom von
0,25fA und einem maximalen Photostrom von 400pA (für eine Beleuchtungsstärke von
105lx) nach Gleichung (II.2) somit ein Dynamikbereich von 124dB. Dies sind 50dB mehr
als bei konventioneller Betriebsweise des Sensorelementes.
Neben dem gesteigerten Dynamikbereich zeichnen sich zeitbasierte Bildsensoren zusätz-
lich durch ein nicht nur gegenüber logarithmischen Photodioden–Pixeln, sondern auch
gegenüber konventionellen, integrierenden Photodioden–Pixeln erhöhtes Signal–Rausch–
Verhältnis über einen weiten Bereich der Bestrahlung aus. Entsprechend Gleichung (I.75)
berechnet sich das SNR für zeitbasierte Bildsensoren zu:



















Da der Dunkelstrom 퐼푑푢 bereits bei moderater Bestrahlungsstärke gegenüber dem Pho-
tostrom 퐼푝ℎ vernachlässigt werden kann, ist das Signal–Rausch–Verhältnis von zeitbasier-
ten Bildsensoren, im Gegensatz zu konventionellen Bildaufnehmern, in erster Näherung
konstant und von der Beleuchtung unabhängig. Durch eine entsprechende Wahl der In-
tegrationskapazität 퐶퐷 und des Spannungshubes 푈푠푖푔 ergibt sich daher schon bei mode-
rater Bestrahlung ein Signal–Rausch–Verhältnis nahe dem maximal möglichen Wert von
(vgl. [Guo02]):






Abbildung II.2 illustriert den Zusammenhang zwischen Beleuchtungsstärke und Signal–
Rausch–Verhältnis für Bildsensoren in konventioneller und zeitbasierter Arbeitsweise. Die
Darstellung beruht auf den Zahlenwerten des Berechnungsbeispiels aus Abschnitt I.4.3.,
wobei die Integrationszeit des konventionellen Bildelements allerdings 0,5ms beträgt. Bei
der klassischen Betriebsweise herrscht eine deutliche Abhängigkeit des SNR vom Photo-
strom vor, was dadurch gekennzeichnet ist, dass das Signal–Rausch–Verhältnis erst für
den maximalen Spannungshub über der Photodiode den Höchstwert erreicht. Demgegen-
über kann für das zeitbasierte Bildelement bereits bei sehr viel niedrigeren Photoströmen
nahezu das maximal mögliche Signal–Rausch–Verhältnis erzielt werden.
Damit ist das Verfahren anderen Ansätzen zur Erhöhung des Dynamikbereiches, wie der
Mehrfachbelichtung oder der Anpassung der Saturierungsspannung während der Integra-
tionszeit (siehe Abschnitt I.4.3.), deutlich überlegen. In [YG99] wird die Abhängigkeit
des Signal–Rausch–Verhältnisses vom Photostrom für diese beiden Verfahren gegenüber-
gestellt. Aus den Ausführungen der Autoren lässt sich folgern, dass beide Methoden zwar



















































theoretisch maximal mögliches Signal−Rausch−Verhältnis
Abbildung II.2: Signal–Rausch–Verhältnis eines Bildelementes in konventioneller und zeit-
basierter Betriebsweise als Funktion der Beleuchtungsstärke
die Abbildung von Szenen mit einem höheren Dynamikbereich erlauben, die Abhängigkeit
des SNR von der Größe des Photostromes jedoch verfahrensbedingt erhalten bleibt.
Steuerung der Integrationszeit
Entsprechend der Steuerung der Integrationszeit bei konventionellen Bildsensoren kann
die Belichtungsdauer bei zeitbasierten Bildaufnehmern durch Verschiebung der Vergleichs-
spannung beeinflusst werden. Nach dem in Gleichung (II.1) darstellten Zusammenhang ist
eine Regelung der Integrationsdauer im Bereich von zwei Größenordnungen möglich. Das
Signal–Rausch–Verhältnis nimmt dabei entsprechend Gleichung (II.4) für eine Reduktion
der Vergleichsspannung mit 10dB je Dekade ab.
2.3. Einfluss von Fehlern bei der Zeitmessung
Neben dem angeführten temporären Rauschen von photosensitivem Element und Ausle-
seschaltung haben auch Ungenauigkeiten bei der Messung der Integrationszeit Einfluss
auf die Präzision, mit der die Bestrahlungsstärke bestimmt werden kann.
Der relative Fehler bei der Bestimmung des Photostromes berechnet sich in Abhängigkeit
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Für eine lineare Abbildung des Photostromes hat eine konstante zeitliche Abweichung
Δ푡푖푛푡,푚 einen umso größeren Einfluss auf die Genauigkeit, je niedriger die Integrationszeit
ist. In Abhängigkeit von der minimal möglichen Integrationszeit 푡푖푛푡,푚푖푛 für den maximalen
Photostrom 퐼푝ℎ,푚푎푥 und der angestrebten relativen Auflösung des Photostromes Δ퐼푝ℎ/







Um einen größeren Bereich des Photostromes detaillierter darstellen zu können, ist eine
logarithmische Abbildung vorzuziehen. Mit einem Definitionsbereich des Photostromes












In Abhängigkeit von der minimal und maximal möglichen Integrationszeit 푡푖푛푡,푚푖푛 und
푡푖푛푡,푚푎푥 sowie der angestrebten relativen Auflösung Δ푌 /푌푚푎푥 (퐼푝ℎ,푚푎푥) berechnet sich die
zulässige Abweichung Δ푡푖푛푡,푚 der Zeitmessung für eine logarithmische Abbildung zu:








2.4. Örtliches Rauschen und korrelierte Doppelabtastung
Wie im vorhergehenden Abschnitt dargestellt wurde, setzt eine genaue Messung der Be-
strahlung bei zeitbasierten Bildsensoren eine präzise Bestimmung der Integrationszeit vor-
aus. Dafür ist eine exakte Ermittlung des Zeitpunktes notwendig, zu dem die Spannung
über der Photodiode die Referenzspannung erreicht. Die Schaltschwelle des Komparators
unterliegt aufgrund fertigungsbedingter Parameterschwankungen der verwendeten Bau-
elemente allerdings immer einer zufälligen Abweichung vom Nominalwert. Dieser Versatz
wird auch als Offset bezeichnet. Da in jedem Bildelement der Sensormatrix ein Kompa-
rator verwendet wird, hat die Schwankung der Komparatorschwelle besonderen Einfluss
auf die Uniformität des Bildaufnehmers, welche ein wichtiges Maß für die Bildqualität
darstellt.
Abbildung II.3 zeigt drei in zeitbasierten Bildsensoren häufig eingesetzte Spannungskom-
paratoren. Der Vorteil des CMOS–Inverters besteht dabei in der geringen Anzahl der
verwendeten Bauelemente und dem, von Leckströmen abgesehen, nur während des Schalt-
vorgangs fließenden Querstrom. Nachteilig ist die durch die Dimensionierung der Transis-
toren bereits fest vorgegebene Schaltschwelle des Komparators. Demgegenüber kann beim
Inverter mit Stromsenkenlast die Schaltschwelle mittels des einstellbaren Stromes durch
M1 in gewissen Grenzen reguliert werden. Problematisch ist allerdings der in seiner Größe
vom Umschaltpunkt abhängige Querstrom. Der Differenzverstärker stellt zwar die von der
Anzahl der Bauelemente her betrachtet aufwändigste Realisierung dar, allerdings erlaubt
die Schaltung die freie Wahl der Vergleichsspannung zwischen 푈푑푑 und näherungsweise
der Schwellspannung von M1 nahezu unabhängig vom Querstrom durch M5.





















a) CMOS–Inverter b) Inverter mit Last c) Differenzverstärker
Abbildung II.3: Spannungskomparatoren für zeitbasierte Bildsensoren
Wie bereits in I.4.2.4. ausgeführt ist, wird örtliches Rauschen in CMOS–Schaltungen
hauptsächlich durch die zufällige Variation der Schwellspannung und der Transistor-
konstante verursacht. Nachfolgend soll dabei vor allem die gegenüber dem Einfluss von
Schwankungen der Transistorkonstante dominante Auswirkung der Variation der Schwell-
spannung mittels Varianzrechnung [Gra03] untersucht werden. Dafür wird ein um den
Arbeitspunkt der Schaltung linearisiertes Modell (Kleinsignalmodell) benutzt und die Va-
riation der Schwellspannung des Transistors auf eine Änderung der Spannung an dessen
Gate zurückgeführt.
Für den CMOS–Inverter berechnet sich die Verschiebung Δ푈푠 der Schaltschwelle in Ab-








wobei Δ푈푇1,2 die Abweichung der Schwellspannung vom Nominalwert 푈푇1,2 für den Tran-
sistor M1,2 darstellt. Da die Schwellspannungsschwankungen statistisch normalverteilt und
für verschiedene Transistoren voneinander unabhängig sind, können die einzelnen Terme












Für den Inverter mit Stromsenkenlast berechnet sich die Verschiebung Δ푈푠 der Schalt-
schwelle zu:
Δ푈푠 = Δ푈푇1 − 푔푚2
푔푚1
Δ푈푇2 (II.11)
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Unter der Annahme von 푔푚1=푔푚2 und 푔푚3=푔푚4 gilt für die Verschiebung Δ푈푠 der Schalt-
schwelle des Differenzverstärkers entsprechend:
Δ푈푠 = Δ푈푇1 −Δ푈푇2 + 푔푚3
푔푚1
(Δ푈푇3 −Δ푈푇4) (II.13)
Bei gleichen geometrischen Abmessungen der Transistoren M1 und M2 sowie M3 und M4









Die Streuung der Schwellspannung 휎푈푇 der Transistoren ist dabei technologie– und geo-
metrieabhängig (siehe I.4.2.4.). Mit realistischen Transistorabmessungen kann für 휎푈푠 von
Werten im Bereich zwischen 10mV und 50mV ausgegangen werden. Bei einem Signalhub
von 1V ergibt sich damit ein relativer Fehler von 1–5%. Dies entspricht beispielsweise dem
in [CECB01] publizierten Fixed–Pattern–Noise von 4% für einen zeitbasierten Bildsensor
mit einem CMOS–Inverter als Spannungskomparator.
Korrelierte Doppelabtastung bei zeitbasierten Bildsensoren
Für eine bei Grauwertbildern übliche Auflösung von 8Bit (256 Stufen) ist ein Uniformi-
tätsfehler in der Größenordnung von 3Bit allerdings inakzeptabel hoch. Aus diesem Grund
gibt es einige Ansätze zur Kompensation der zufälligen Abweichungen der Komparator-
schwelle.
In [GQH07] wird dazu eine Methode der Selbstkalibrierung vorgeschlagen. Im Gegensatz
zum konventionellen Verfahren wird die Photodiode während des Rücksetzvorganges da-
bei nicht mit einer externen Spannung, sondern mit dem Ausgang des rückgekoppelten
Komparators verbunden. Infolge dessen stellt sich über der Photodiode die am positi-
ven Eingang des Komparators angelegte Rücksetzspannung zuzüglich eines entsprechen-
den Spannungsversatzes Δ푈푠 ein. Nach der Kalibrierung wird die Verbindung zwischen
Komparatorausgang und Photodiode aufgehoben sowie die eigentliche Vergleichsspannung
zur Bestimmung der Integrationszeit an den positiven Komparatoreingang angelegt. Da
sowohl Rücksetz– als auch Vergleichsspannung mit dem entsprechenden Versatz beauf-
schlagt werden, ist die Spannungsdifferenz zur Bestimmung der Integrationszeit in erster
Näherung versatzfrei. Die Genauigkeit des vorgestellten Verfahrens wird durch das nicht-
ideale Schaltverhalten des MOS–Transistors, der die Photodiode mit dem Komparatoraus-
gang verbindet, allerdings negativ beeinflusst, weil die im Zuge des Ausschaltvorganges aus
dem Kanal des Transistors freigesetzte Ladung für eine Veränderung der Spannung über
der Photodiode sorgt. Die dabei injizierte Ladungsmenge hängt von verschiedenen Fak-
toren ab, ist allerdings auch von Parameterschwankungen der verwendeten Bauelemente
abhängig, sodass der MOS–Schalter bei entsprechenden Genauigkeitsanforderungen wie-
derum kompensiert werden muss [Raz01]. Dies ist prinzipiell möglich, jedoch gestaltet sich
die Ansteuerung des Bildelementes damit sehr aufwändig. Bei der in [GQH07] vorgestell-
ten Realisierung ohne Kompensation des Schalters kann das Fixed–Pattern–Noise daher
auch nicht unter 2% gesenkt werden.
Vielversprechender erscheint die Entwicklung eines CDS–Verfahrens für zeitbasierte Bild-
sensoren. In [XCC02] wird dazu ein Verfahren präsentiert, in welchem sich die Integra-
tionszeit aus der Zeitdifferenz zwischen dem Durchlaufen zweier Spannungswerte über



























a) Schaltung b) Signalverläufe
Abbildung II.4: Schaltung und Signalverläufe des zeitbasierten CDS–Verfahrens
der Photodiode berechnet. Da die Detektion der beiden Pegel mittels zweier Kompara-
toren erfolgt, kann zwar der Einfluss des kTC–Rauschens und näherungsweise auch der
Einfluss der Verzögerungszeit des Komparators auf die Messgenauigkeit eliminiert wer-
den, ein möglicher Versatz der Komparatorschwellen bleibt allerdings unkompensiert. Ein
Verfahren zur Ermittlung der Bestrahlungsstärke, basierend auf zwei Integrationszyklen,
wird von den selben Autoren in [XSBC03] vorgestellt. Die Vergleichsspannung, deren Er-
reichen zur Bestimmung der Integrationszeit dient, ist dabei für den jeweiligen Zyklus
verschieden. Da in beiden Fällen der gleiche Komparator verwendet wird, ist die Zeitdif-
ferenz näherungsweise frei von Fehlern, welche durch technologiebedingte Schwankungen
der Komparatorschwelle hervorgerufen werden. Der Einfluss des kTC–Rauschens kann da-
mit allerdings nicht reduziert werden, gegenteiligerweise verdoppelt sich die entsprechende
Rauschleistung sogar (siehe auch I.4.2.4.).
Nachfolgend soll ein bisherigen Implementierungen überlegenes CDS–Verfahren für zeit-
basierte Bildsensoren vorgestellt werden. Die für die Bestimmung der Beleuchtungsstärke
relevante Belichtungszeit wird dabei während eines einzigen Integrationszyklusses ermit-
telt. Damit kann sowohl der Einfluss des kTC–Rauschens und der Verzögerungszeit des
Komparators als auch der des örtlichen Rauschens der Komparatorschwelle wirksam un-
terdrückt werden.
Abbildung II.4 zeigt eine schematische Darstellung der Schaltung sowie die entsprechenden
Signalverläufe für einen Integrationsvorgang. Das Bildelement beinhaltet eine Photodiode
als photosensitives Element, den Transistor MR zum Zurücksetzen der Diodenspannung,
einen Komparator, einen Block mit digitaler Logik und einen Schalter Sref zur Wahl der an
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den positiven Eingang des Komparators anzulegenden Referenzspannung. Die Ansteue-
rung von Sref erfolgt dabei durch die Logikschaltung. Vor Beginn der Belichtungsmessung
wird die Spannung über der Photodiode auf einen Initialisierungswert (im Beispiel die
Versorgungsspannung 푈푑푑) gesetzt. Der positive Eingang des Komparators ist gleichzeitig
durch den Schalter Sref mit der Referenzspannung 푈푟푒푓,ℎ, welche einen gegenüber der Ini-
tialisierungsspannung etwas niedrigeren Wert aufweisen soll, verbunden. Für 푈푟푒푠푒푡=푈푑푑
startet die Messung, wobei die Diodenkapazität CD mittels des Photostromes 퐼푝ℎ entladen
wird. Erreicht die Spannung über der Photodiode die Vergleichsspannung 푈푟푒푓,ℎ, schaltet
der Komparator und signalisiert dies mit einer Änderung von 푈푟푒푞 nach außen. Durch
externes Quittieren von 푈푟푒푞 mittels 푈푎푐푘 wird der positive Eingang des Komparators
daraufhin mit der niedrigeren Referenzspannung 푈푟푒푓,푡 verbunden, das Ausgangssignal 푈푎
des Komparators und 푈푟푒푞 fallen auf den Ruhewert 0 zurück. Erreicht die Spannung über
der Photodiode bei fortschreitender Messung schließlich den Wert 푈푟푒푓,푡, wird dies mittels
푈푟푒푞 ebenfalls nach außen signalisiert. Mit der Quittierung von 푈푟푒푞 durch 푈푎푐푘 ist der
Integrationsvorgang abgeschlossen.
Die Belichtungszeit 푡푖푛푡 zur Bestimmung der Bestrahlungsstärke wird letztendlich aus


















Durch die Differenzbildung können Messungenauigkeiten, die vom Zurücksetzen der Pho-
todiode herrühren, wie beispielsweise der Einfluss des kTC–Rauschens und der Ladungs-
injektion, eliminiert werden. Dies gilt gleichfalls für die Auswirkung der Verzögerungszeit
des Komparators auf die Bestimmung der Bestrahlungsstärke.
Aufgrund der durch die Spannungsabhängigkeit der Diodenkapazität und des Photostro-
mes hervorgerufenen, nichtlinearen Transferfunktion 푡푖푛푡 (푈퐷) ist allerdings keine vollstän-
dige Eliminierung von Fehlern möglich, welche durch technologiebedingte Schwankun-
gen der Komparatorschwelle hervorgerufen werden, wie dies vereinfachend in [GQH07]
oder [XSBC03] dargestellt ist. Die Höhe des Fehlers kann allerdings entscheidend redu-
ziert werden. Nach Gleichung (I.69) gilt für den Restfehler 휀푡푖푛푡 des CDS–Verfahrens in


















Die Spannungsabhängigkeit des Photostromes leitet sich dabei entsprechend den Glei-
chungen (I.13) und (I.14) aus der von der Sperrspannung beeinflussten Breite der Raum-
ladungszone ab. In Abhängigkeit von der Wellenlänge des eingestrahlten Lichtes wirkt
sich eine veränderte Ausdehnung der Raumladungszone dabei unterschiedlich stark auf
die Größe des Photostromes aus. Es kann jedoch davon ausgegangen werden, dass die
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Spannungsabhängigkeit des Photostromes im Allgemeinen deutlich niedriger als die Span-
nungsabhängigkeit der Photodiodenkapazität sein wird. Bei einer Diffusionsspannung
푈푑푖푓푓=0,5V, einer Breite 푑푑푟0 der Raumladungszone von 1휇m bei 푈퐷=0V und einer Dif-
fusionslänge der Minoritätsladungsträger von 20휇m [Won96] ergibt sich beispielsweise für
eine Änderung der Sperrspannung über der Diode von 3,3V auf 2,3V eine relative Än-
derung des Photostromes von 6⋅10-6% für Licht der Wellenlänge von 400nm (훼=5휇m-1),
von 0,02% für 550nm (훼=1휇m-1) und von 1% für 700nm (훼=0,2휇m-1). Im Vergleich dazu
ändert sich die Kapazität der Photodiode nach Gleichung (I.16) innerhalb des gleichen
Spannungsbereiches allerdings um 11%. Da die Änderung der Photodiodenkapazität somit
deutlich größer als die Änderung des Photostromes ist, soll für die Berechnung des Rest-
fehlers im Weiteren von einem konstanten Photostrom 퐼푝ℎ ausgegangen werden. Damit
folgt aus Gleichung (II.17):
휀푡푖푛푡 =
퐶퐷 (푈푟푒푓,푡)− 퐶퐷 (푈푟푒푓,ℎ)
퐼푝ℎ
Δ푈푠 (II.18)
Zur Berechnung des relativen Fehlers bei der Bestimmung der Integrationszeit muss der
nichtkompensierte Restfehler des CDS–Verfahrens im Verhältnis zur Integrationszeit 푡푖푛푡
betrachtet werden. Anstatt einer Berechnung der Integrationszeit nach Gleichung (I.23)
wird dabei vereinfachend von





ausgegangen. Der durch die Linearisierung von Gleichung (I.23) verursachte Fehler in der
Berechnung der Integrationszeit 푡푖푛푡 ist zwar stark von der Größe des Spannungshubes
푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡 abhängig, allerdings für relevante Werte durchweg tolerierbar. Die Abwei-
chung bei einer Spannungsänderung von 3,3V auf 2,3V beträgt beispielsweise lediglich





퐶퐷 (푈푟푒푓,푡)− 퐶퐷 (푈푟푒푓,ℎ)






Abbildung II.5 zeigt den relativen Fehler Δ푡푖푛푡,푢푠/푡푖푛푡 normiert auf die Verschiebung Δ푈푠
der Komparatorschwelle für die Bestimmung der Integrationszeit mit und ohne CDS.













ausgegangen. Im Vergleich zur unkompensierten Zeitmessung ist der Fehler bei der Be-
stimmung der Integrationszeit mittels des zeitbasierten CDS–Verfahrens für den relevan-
ten Spannungsbereich näherungsweise um den Faktor 10 geringer. Da die für die Verschie-
bung der Komparatorschwelle maßgeblich verantwortlichen Schwellspannungsschwankun-
gen der Transistoren mit der Quadratwurzel der Bauelementefläche abnehmen, kann der
Flächenbedarf der Komparatorschaltung, bei gleicher zulässiger Abweichung der Kompa-
ratorspannung, somit um den Faktor 100 reduziert werden. Der Darstellung ist weiterhin
zu entnehmen, dass die Messungenauigkeit bei Verwendung des CDS–Verfahrens, im Ge-
gensatz zum Standardverfahren, nahezu unabhängig von der Differenz 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡 ist,






























Abbildung II.5: Relativer Fehler der Integrationszeit 푡푖푛푡 normiert auf die Verschiebung
Δ푈푠 der Komparatorschwelle als Funktion des Spannungshubes für die
Zeitbestimmung mit und ohne CDS
weshalb bei niedrigeren Spannungshüben über der Photodiode die Reduktion des Fehlers
noch deutlich größer ausfällt. Dies ist besonders bezüglich einer Senkung des möglichen
Spannungshubes, im Zuge der Verringerung der Betriebsspannung, bei der Verwendung
moderner Fertigungsprozesse von Bedeutung.
3. Kompression von Bilddaten
Wie bereits anhand einiger Beispiele in Abschnitt I.4.5. gezeigt wurde, ist die Verwendung
von Kompressionsverfahren zur Datenreduktion vor der Übertragung oder Speicherung
von Bildern, aufgrund des entsprechend anfallenden Datenvolumens, meist unumgänglich.
Nachfolgend sollen daher sowohl konventionelle Kompressionsverfahren als auch Ansätze
der Datenkompression auf Pixelebene vorgestellt werden
3.1. Konventionelle Kompressionsverfahren für Einzel– und Be-
wegtbilder
Für eine effiziente Datenreduktion stehen heute zahlreiche Algorithmen zur Verfügung,
woraus einige genormte Verfahren für die Kompression von Photographien und bewegten
Bildern abgeleitet worden sind. Effiziente Kompressionsmethoden setzen im Allgemeinen
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auf mehrstufige Verfahren, welche sowohl verlustbehaftete als auch verlustfreie Kompres-
sionstechniken beinhalten.
Die verlustbehaftete Reduktion der Daten orientiert sich dabei an den physiologischen
Wahrnehmungseigenschaften des Menschen. In dessen optischer Wahrnehmung werden
Farbunterschiede beispielsweise weniger stark aufgelöst als Änderungen der Bestrahlungs-
stärke, während Variationen niederfrequenter Bildanteile wiederum deutlich stärker auf-
fallen als Änderungen hochfrequenter Inhalte. Entsprechend kann das Datenvolumen zur
Repräsentation solcher Bildanteile durch Filterung oder Abbildung in niedrigerer Auflö-
sung deutlich reduziert werden, ohne die Bildqualität maßgeblich zu senken. An die ver-
lustbehaftete Datenreduktion schließt sich in modernen Kompressionsverfahren zusätzlich
meist eine verlustfreie Entropie–Kodierung, wie beispielsweise Huffman–Kodierung oder
arithmetische Kodierung, für eine weitere Reduktion des Datenvolumens an.
Zwei wichtige Standards für die Komprimierung von photographischen Bildern sind die
JPEG3– und die neuere JPEG2000–Norm. Entsprechend beider Standards sind zwar prin-
zipiell diverse Kompressions– und Kodierungsmethoden zulässig, allerdings hat sich bei
JPEG das Verfahren der diskreten Kosinus–Transformation mit anschließender Huffman–
Kodierung sowie bei JPEG2000 die Kombination aus diskreter Wavelet–Transformation
und Huffman–Kodierung durchgesetzt.
Bewegtbilder, die als Abfolge von photographischen Einzelbildern betrachtet werden kön-
nen, beinhalten neben örtlicher Redundanz zusätzlich zeitlich redundante Informationen.
Für eine möglichst effiziente Komprimierung von Bewegtbildern ist daher, neben der Re-
duktion von örtlich redundanten Daten, auch eine Verringerung der temporären Redun-
danz erforderlich. Ein einfacher, gleichzeitig aber sehr effizienter Ansatz diesbezüglich
basiert auf der Differenzbildung zwischen zwei aufeinander folgenden Bildern. Anstatt
beide Bilder vollständig zu übertragen, genügt es lediglich Änderungen der entsprechen-
den Bildelemente zu signalisieren. Eine Weiterentwicklung dieses Verfahrens wird als Be-
wegungsabschätzung bezeichnet. Dabei werden sich bewegende Objekte als solche in einer
Abfolge von Bildern identifiziert und die Bewegungsrichtung mittels eines Bewegungs–
oder Verschiebevektors beschrieben. Das Objekt muss somit nicht ständig neu signalisiert
werden, sondern lediglich der entsprechende Bewegungsvektor. Vom unbewegten Hinter-
grund wiederum ist nur der Bildteil neu zu hinterlegen, der durch das sich bewegende
Objekt ursprünglich verdeckt wurde.
Zwei wichtige Standards für die Kompression von Bewegtbilder sind dieMPEG4– sowie die
H.264–Norm. In beiden Verfahren werden sowohl Methoden der Kompression von pho-
tographischen Bildern (diskrete Kosinus–Transformation und Huffman–Kodierung) zur
Kompression örtlich redundanter Informationen als auch Differenzverfahren und Bewe-
gungsabschätzung zur Verringerung des Datenvolumens bei zeitlicher Redundanz verwen-
det.
Hardware–Realisierungen
Für die beschriebenen Kompressionsverfahren existieren neben Software–Lösungen auch
entsprechende Hardware–Realisierungen. Dabei werden im Allgemeinen die von einem
3Joint Photographic Experts Group — Zusammenschluss von Experten auf dem Gebiet der Photographie
4Moving Picture Experts Group — Zusammenschluss von Experten auf dem Gebiet der Bewegtbildpho-
tographie
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Bildsensor aufgezeichneten Daten einer dediziert für die Kompression von Bildern ent-
wickelten Schaltung zugeführt, welche dann die entsprechenden, teilweise sehr rechenin-
tensiven, arithmetischen Operationen zur Generierung der komprimierten Bilddaten aus-
führt.
Die Mehrzahl dieser Implementierungen beruht auf dem Einsatz digitaler Signalverarbei-
tungsstrukturen [SL03, HCT+05, YOW+05, CFC+06], die überwiegend in Form separater
Schaltkreise realisiert sind. Alternativ dazu existieren auch einige Ansätze analoger oder
gemischt analog–digitaler Rechenfelder zur Implementierung einzelner Teile [KYS+97,
GSGS01, BLRH06] oder eines gesamten Kompressionsverfahrens [AYP06, LSBS+07]. Der
Einsatz analoger Schaltungstechnik verspricht dabei insbesondere bezüglich eines niedri-
geren Energieumsatzes Vorteile, während die Integration von Bildsensor und Kompressi-
onsschaltung in einem Chip zusätzlich Einsparungen bei den Systemkosten erbringen soll.
Neben den üblicherweise verwendeten, konventionellen Elementen zur Bildaufnahme exis-
tieren auch erste Implementierungen in der Kombination von zeitbasierten Bildsenso-
ren und entsprechenden Verfahren zur Datenkompression. Ein Beispiel dafür ist der in
[SBYM07] vorgestellte Bildaufnehmer, welcher den in [KBB05] publizierten, zeitbasierten
Bildsensor um eine adaptive Quantisierung und das Verfahren der Quadtree Kodierung5
zur Reduktion des Datenvolumens erweitert.
3.2. Datenkompression auf Pixelebene
Ein entscheidender Nachteil konventioneller Realisierungen von Bildkompressionsverfah-
ren ist die innerhalb des Informationsverarbeitungsprozesses späte Reduktion temporär
redundanter Daten. Aufgrund der strikten Trennung zwischen dem Bildaufnehmer und der
Schaltung zur Datenkompression müssen redundanzbehaftete Daten unnötigerweise vom
Bildsensor zu den Nachverarbeitungsblöcken übertragen werden, in denen letztendlich
erst die Datenreduktion stattfindet. Gegenüber diesem konventionellen Ansatz verspricht
die Implementierung entsprechender Methoden zur Redundanzreduktion auf Pixelebene
deutliche Vorteile bezüglich Energiebedarf und zeitlicher Auflösung.
Idealerweise detektiert für eine effiziente Datenkompression auf Pixelebene jedes Element
des Bildsensors lokale, temporäre Änderungen der Bestrahlungsstärke selbständig und gibt
den Wert der Strahlungsintensität nur bei einer entsprechenden Veränderung gegenüber
dem vorhergehend übermittelten Signal weiter.
Detektion absoluter temporärer Änderungen der Bestrahlung auf Pixelebene
Für die Realisierung von Bildaufnehmern zur Detektion von temporären Änderungen der
Bestrahlung auf Pixelebene existieren verschiedene Ansätze.
Einfache Implementierungen bestehen meist aus einem modifizierten aktiven Photodi-
oden–Pixel, welches zusätzlich eine pixelinterne Speicherkapazität beinhaltet und einen ex-
ternen Komparator für die Detektion von Änderungen in der Bestrahlung nutzt [STM+95,
MC99, GEC04]. Der während einer vorhergehenden Belichtungsmessung im pixelinternen
Bildspeicher abgelegte Spannungswert wird dabei gemeinsam mit dem aktuellen Signal-
wert nach dem Ende der Integration ausgelesen und einem externen Spannungskompara-
tor zur Bestimmung von Änderungen zugeführt. Neben der Verwendung von Photodioden
5Quadtree Kodierung — bezeichnet ein Kompressionsverfahren, welches besonders effizient bei der Kodie-
rung von Bildern mit größeren, homogenen Gebieten (Farbton oder Grauwert) verwendet werden kann.
Es basiert auf einer rekursiven Aufsplittung des Originalbildes.
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als lichtsensitiven Bauelementen existieren auch Implementierungen, in denen Photoga-
tes [DAE+95] eingesetzt werden.
Um die zeitliche Auflösung zu erhöhen, wird zum Zweck der Parallelisierung der Signal-
verarbeitung in weiterführenden Arbeiten eine pixelinterne Realisierung des Kompara-
tors bevorzugt. Eine mögliche Implementierung ist in [AEH+97] dargestellt. Der Span-
nungswert der vorhergehenden Belichtungsmessung, welcher auf einer Speicherkapazität
abgelegt ist, wird dabei mittels eines in jedem Bildelement vorhandenen Spannungskom-
parators mit dem aktuell ermittelten Signalwert verglichen. Ist die Differenz der Signale
größer als ein vorgegebener Schwellwert, erfolgen eine entsprechende Signalisierung so-
wie die Ausgabe des aktuellen Integrationswertes. Ein ähnlicher Ansatz wird mit der
in [CMC+07] vorgestellten Realisierung verfolgt. Dabei werden ebenfalls zwei aufeinander
folgende Integrationswerte mittels eines pixelinternen Komparators verglichen. Gegen-
über [AEH+97] zeichnet sich der Komparator allerdings durch eine vereinfachte Imple-
mentierung aus, was allerdings eine komplexere Ansteuerung bedingt. In [CECC08] wird
darüber hinaus ein auf Basis des in [CMC+07] vorgestellten Bildaufnehmers aufgebautes
Kamerasystem, inklusive nachgeschaltetem Mikrocontroller, zur Realisierung einer diskre-
ten Kosinus–Transformation präsentiert. Nachteilig an beiden Implementierungen sind der
eingeschränkte Dynamikbereich von zirka 2,5 Dekaden sowie die synchrone, abtastende
Arbeitsweise, welche keine Reduktion des Energiebedarfs und des zu übertragenden Da-
tenvolumens bei niedriger Szenenaktivität erlaubt. Da lediglich absolute Änderungen der
Bestrahlungsstärke detektiert werden können, ist diese Art von Sensor darüber hinaus nur
für die Bestimmung in Szenen mit sehr uniformen Lichtverhältnissen sinnvoll verwendbar.
Detektion relativer temporärer Änderungen der Bestrahlung auf Pixelebene
Im Gegensatz zu den bisher vorgestellten Implementierungen wird in [LPD08] ein Sensor
zur Detektion relativer Änderungen der Bestrahlung auf Pixelebene vorgestellt. Abbil-
dung II.6 zeigt eine schematische Darstellung der Schaltung. Das Pixel besteht aus einem
photosensitiven Element mit logarithmischer Abhängigkeit des Ausgangssignals von der
Bestrahlungsstärke, einem Differenzverstärker, zwei Spannungskomparatoren und entspre-
chender Steuerlogik.
Die Photodiode als photosensitives Element arbeitet in der vorgestellten Schaltung nicht
integrierend, sondern kontinuierlich, wobei der Strom zum Speisen der Photodiode mittels
des in der Sättigung befindlichen NMOS–Transistors M1 bereitgestellt wird. Die Ansteue-
rung des Gates von M1 erfolgt durch den Verstärker V1, welcher eine negative Verstärkung
aufweist. Die sich am Ausgang des Verstärkers einstellende Spannung 푈푉 1 hängt somit
logarithmisch vom Photostrom 퐼푝ℎ ab







− 푛푀1 푈퐷 (II.22)
wobei die konstante, vom Photostrom 퐼푝ℎ nahezu unabhängige Spannung 푈퐷 über der Di-
ode mittels des Arbeitspunktes von Verstärker V1 eingestellt werden kann. Die Änderung
푑푈푉 1 der Spannung 푈푉 1 für eine Änderung des Photostromes von 퐼푝ℎ1 auf 퐼푝ℎ2 beträgt
dabei:























Abbildung II.6: Prinzipbild einer Schaltung zur Detektion von temporären Änderungen
der Bestrahlung nach [LPD08]
Mittels Taylor–Entwicklung folgt daraus für kleine Änderungen 푑퐼푝ℎ von 퐼푝ℎ:
푑푈푉 1 ≈ 푛푀1 푈푡 푑퐼푝ℎ
퐼푝ℎ
(II.24)
Im Gegensatz zu dem in Abbildung I.12 gezeigten passiven logarithmischen Bildelement,

















erhöhten Wert auf. 퐶푀1,푎 ist dabei die zwischen dem Source des Transistors M1 und dem
Ausgang des Verstärkers V1 befindliche Kapazität. Deren Wert hängt maßgeblich von der
Gate–Source–Überlappungskapazität von M1, die proportional zur Weite des Transistors
ist, ab. Bedingung für ein Verhalten entsprechend Gleichung (II.26) ist eine gegenüber
der Zeitkonstanten am Eingang von V1 deutlich niedrigere Zeitkonstante am Ausgang der
Verstärkerschaltung. Da deren Wert maßgeblich vom gewählten Umladestrom der Aus-
gangskapazität des Photorezeptors abhängt, kann diese Voraussetzung im Allgemeinen
als erfüllt gelten. Entsprechend kann die Ansprechzeit des Photosensors auf Änderungen
in der Bestrahlung gegenüber dem passiven logarithmischen Bildelement um den in Glei-
chung (II.26) genannten Faktor gesenkt werden. Weiterhin erhalten bleibt allerdings die
lineare Abhängigkeit der Bandbreite vom Photostrom 퐼푝ℎ.
Der darstellbare Dynamikbereich des Photorezeptors entspricht dem des logarithmischen
Photodioden–Pixels ohne Rückkopplung nach Gleichung (I.81):






Die Erhöhung der Bandbreite am photosensitiven Element wirkt sich entsprechend auch
auf die Rauschbandbreite aus. Das erzielbare Signal–Rausch–Verhältnis berechnet sich


















Abbildung II.7: Spannungsverläufe für die Schaltung zur Detektion von temporären Än-
derungen der Bestrahlung nach [LPD08]
nach [Hup00] dabei näherungsweise zu:










Der Ausgang des Photodetektors ist kapazitiv mit dem Eingang eines Differenzverstärkers
verbunden. Um nur Spannungsdifferenzen zu verstärken, wird der Ausgang des invertie-
renden Verstärkers V2 nach jeder Detektion einer Änderung in der Bestrahlung durch
den Rücksetzschalter mit seinem eigenen Eingang verbunden. Aufgrund der kapazitiven
Kopplung zwischen dem Ausgang des Photodetektors und dem Differenzverstärker stellt
sich dabei am Eingang von V2 eine von 푈푉 1 unabhängige Spannung ein. Bei nichtleiten-
dem Rücksetzschalter werden dann nur Änderungen der Spannung 푈푉 1, unabhängig vom
Gleichspannungswert an diesem Knoten, durch den kapazitiv rückgekoppelten Differenz-















Für hohe Werte von 푣2 beträgt die Verstärkung damit gerade 퐶1/퐶2.
Die Änderung der Spannung 푑푈푑푖푓푓 am Ausgang von V2 errechnet sich für eine kleine







Mittels der beiden mit dem Differenzverstärker verbundenen Komparatoren kann zwi-
schen einer positiven und negativen Änderung in der Bestrahlung unterschieden werden
6Switched Capacitor — geschaltete Kapazität
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(siehe Abbildung II.7). Im Fall der Detektion einer Intensitätsänderung wird mit Hilfe
asynchroner Datenkommunikation nach [Boa99] die Adresse des Pixels, entsprechend der
Polarität der Änderung, durch 푈푟푒푞,+ oder 푈푟푒푞,− nach außen signalisiert. Im Anschluss
an die Ausgabe der Adresse erfolgt das Zurücksetzen des Differenzverstärkers mittels des
Quittierungssignals 푈푎푐푘.
Die Schaltung zur Detektion relativer Änderungen der Bestrahlung zeichnet sich durch
einen hohen Dynamikumfang (>120dB), eine hohe zeitliche Auflösung und einen sehr ge-
ringen Energiebedarf aus.
Auf Basis dieser Schaltung wurden unter Mitarbeit des Autors dieser Arbeit zwei Bild-
aufnehmer zur Detektion von Intensitätsänderungen entwickelt. Es handelt sich dabei
um einen Hochgeschwindigkeits–Zeilensensor mit einer zeitlichen Auflösung kleiner 1휇s
[PHM+07], welcher vor allem im Bereich der industriellen Automation eingesetzt wer-
den kann [BRHS07], und um einen Flächensensor zur Detektion langwelliger Infrarot–
Strahlung [MPWM08]. Bei letzterer Entwicklung wird als Sensorelement keine Photodi-
ode, sondern ein auf der Oberfläche des CMOS–Chips aufgebrachtes Feld von Mikrobolo-
metern verwendet.
Mittels der vorgestellten Implementierung können allerdings nur Änderungen in der Be-
strahlung detektiert werden. Aufgrund des niedrigen Signal–Rausch–Verhältnisses ist das
logarithmische Photodioden–Pixel mit Rückkopplung prinzipiell für die Bestimmung von
Absolutwerten der Strahlungsintensität weniger gut geeignet.
4. ATIS — Asynchronous Time–based Image Sensor
Um die in Abschnitt I.1. aufgeführten Anforderungen an den zu entwerfenden Sensor
bezüglich Dynamikbereich, Redundanzunterdrückung, zeitlicher Auflösung und Energie-
bedarf zu erfüllen, wurde ein vollständig autonom arbeitendes Bildelement entwickelt,
welches sowohl einen Detektor zum Erkennen von Änderungen in der Bestrahlung als
auch eine Schaltung zum Ermitteln des Absolutwerts der Strahlungsintensität enthält.
Die Bestimmung des Absolutwertes der Strahlungsintensität erfolgt allerdings nur dann,
wenn eine entsprechende lokale Änderung der Bestrahlung festgestellt wird. Ohne die
Verwendung von externen, synchronen Abtastsignalen werden die ermittelten Werte da-
bei ereignisgesteuert und asynchron nach außen übertragen.
4.1. Bildelement
Zur Realisierung eines Bildelementes mit vollständiger Redundanzunterdrückung werden
die Schaltung zur Detektion relativer temporärer Änderungen der Bestrahlung nach Ab-
bildung II.6 und das zeitbasierte Verfahren zur Bestimmung der Strahlungsintensität nach
Abbildung II.4 auf Pixelebene kombiniert, wobei durch eine relative Änderung der Be-
strahlung die Messung des Absolutwertes der Strahlungsintensität ausgelöst wird.
Die Kombination beider Schaltungskonzepte in einem Pixel bietet sich dabei aus meh-
reren Gründen an. Wie bereits in den vorherigen Abschnitten aufgeführt ist, sind beide
Ansätze zur Abbildung eines sehr großen Dynamikbereiches (>120dB) geeignet. Während
das logarithmisch arbeitende Photoelement Änderungen in der Bestrahlung über diesen
großen Bereich der Strahlungsintensität mit einer Auflösung von wenigen Prozent genau
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detektieren kann, ist es mittels des zeitbasierten Pixels möglich, den entsprechenden Ab-
solutwert mit mindestens 8Bit Präzision zu bestimmen.
Die Detektion relativer Änderungen der Bestrahlung als Grundlage des Auslösens der
integrierenden Belichtungsmessung ist dabei aus zwei Gründen der Abhängigkeit von ab-
soluten Intensitätsänderungen vorzuziehen. Einerseits kann damit ein größerer Dynamik-
bereich sinnvoll abgedeckt werden und andererseits entspricht dieser Ansatz auch eher
dem menschlichen Wahrnehmungsempfinden bezüglich visueller Reize.
Der geringste Reizunterschied, den das menschliche Auge gerade noch wahrnehmen kann,
hängt dabei entsprechend demWeberschen Gesetz linear vom Absolutwert der Strahlungs-
intensität ab [SUKS03]. Mit anderen Worten gesagt, bedeutet dies, dass das Verhältnis
zwischen minimal detektierbarem Unterschied in der Bestrahlung und dem entsprechen-
den Absolutwert über einen weiten Bereich konstant ist. Dieses Verhältnis, welches von
verschiedenen Faktoren beeinflusst wird, beträgt dabei zirka 1–3%.
Unter der Annahme, dass das Webersche Gesetz nicht nur für minimal detektierbare
Reizunterschiede gilt, sondern Allgemeingültigkeit besitzt, kann durch Integration des
Weberschen Gesetzes das Weber–Fechner–Gesetz [Fec60] hergeleitet werden. Die Wahr-
nehmungsintensität 퐸 ist demnach proportional vom Logarithmus der Leuchtdichte 퐿
abhängig:
퐸 ∼ ln (퐿) (II.31)
Der Zusammenhang zwischen Wahrnehmungsintensität und Leuchtdichte ist somit äqui-
valent der Abhängigkeit der Ausgangsspannung vom Photostrom für die Schaltung zur
Detektion relativer Änderungen der Bestrahlung nach Gleichung (II.22).
Der Vollständigkeit halber sei an dieser Stelle angeführt, dass der Zusammenhang zwischen
Leuchtdichte und Wahrnehmungsintensität im Bereich mittlerer Reizstärken zwar durch
die Gleichung (II.31) sehr gut beschrieben wird, sich bei sehr kleinen oder sehr großen
Reizstärken allerdings die heute gebräuchlichere Stevensche Potenzfunktion [Ste57] besser
eignet. Hierbei ist die Wahrnehmungsintensität 퐸 proportional zur dritten Wurzel der
Leuchtdichte 퐿:
퐸 ∼ 퐿1/3 (II.32)
Ein weiterer Grund für eine sich anbietende Kombination aus Änderungsdetektor und dem
zeitbasierten Bildelement ist in der ereignisgesteuerten Datenausgabe beider Schaltungs-
teile zu sehen. Gegenüber dem synchronen Scannen der Ausgänge werden dabei immer nur
dann Daten mittels asynchroner Kommunikation übertragen, wenn auch entsprechende
Informationen (Intensitätsänderung oder Erreichen der Komparatorschwelle) vorliegen.
Dadurch wird die Übertragung redundanter Daten verhindert, die zur Verfügung stehen-
de Bandbreite effizient genutzt sowie gleichzeitig die höchstmögliche temporäre Auflösung
erzielt.
Aufbau und Funktionalität
Abbildung II.8 a zeigt das Blockschaltbild des ATIS–Pixels. Die Schaltung zur Detektion
von Änderungen der Bestrahlung entspricht dabei dem in Abbildung II.6 dargestellten
Bildelement. Am Schaltungsteil zur zeitbasierten Messung der Strahlungsintensität sind
im Vergleich zu den Ausführungen zum zeitbasierten CDS–Verfahren in Abbildung II.4
geringe Änderungen vorgenommen, wobei die Funktionalität jedoch äquivalent ist. Die






















































a) Blockschaltbild b) Signalverläufe
Abbildung II.8: Blockschaltbild und Signalverläufe des ATIS–Pixels
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Änderungen betreffen dabei die Signale 푈푟푒푞 und 푈푎푐푘. Bezüglich der Signalisierung in
einer Sensormatrix, die aus mehreren Zeilen und Spalten besteht, müssen das 푈푟푒푞–, 푈푎푐푘–
und 푈푟푒푠푒푡,푎푏–Signal sowohl in x– als auch in y–Dimension ausgeführt werden. Wegen einer
besseren externen Auswertbarkeit sowie einer einfacheren Schaltungsstruktur im Pixel er-
folgt darüber hinaus zusätzlich eine Unterscheidung zwischen dem Erreichen der oberen
und der unteren Referenzspannung bei der Kommunikation zwischen Bildelement und
externer Ausleseschaltung mittels 푈푟푒푞,푥푎푏ℎ und 푈푟푒푞,푥푎푏푡 sowie 푈푎푐푘,푥푎푏ℎ und 푈푎푐푘,푥푎푏푡. Für
den Änderungsdetektor gilt die Anpassung der Signale zur externen Kommunikation in
gleicher Weise, allerdings wird das Quittierungssignal für beide Varianten der Bestrah-
lungsänderung gemeinsam als 푈푎푐푘,푥푟푒푙 zum Pixel geführt.
Nachfolgend soll ein Zyklus der Detektion von Bestrahlungsänderung und Messung eines
Absolutwertes der Strahlungsintensität beschrieben und mittels Abbildung II.8 b illus-
triert werden. Übersteigt die relative Änderung des Photostromes 퐼푝ℎ,푟푒푙 einen bestimmten
Schwellwert, so wird dies entsprechend einer Zu– oder Abnahme durch die Signale 푈푟푒푞,푦푟푒푙
und 푈푟푒푞,푥푟푒푙+ oder 푈푟푒푞,푥푟푒푙− nach außen übermittelt. Die von 푈푟푒푞,푦푟푒푙 und 푈푟푒푞,푥푟푒푙+/−
abgeleiteten Quittierungssignale 푈푎푐푘,푦푟푒푙 und 푈푎푐푘,푥푟푒푙 zum Zurücksetzen des Differenzver-
stärkers dienen dabei gleichzeitig als Eingangssignale einer zeilen– und spaltenparallelen
Schaltung zur Steuerung der Rücksetzsignale 푈푟푒푠푒푡,푥푎푏 und 푈푟푒푠푒푡,푦푎푏 der Photodiode des
zeitbasierten Bildelementes. Diese Schaltung wird im Weiteren als Reset–Control bezeich-
net. Infolge der Aktivierung von 푈푟푒푠푒푡,푥푎푏 und 푈푟푒푠푒푡,푦푎푏 wird die Spannung über der Pho-
todiode mittels 푈푟푒푠푒푡,푎푏 auf den Initialisierungswert 푈푑푑 gesetzt. Durch eine pixelinterne
Logikschaltung ist gleichzeitig sichergestellt, dass der positive Eingang des Komparators
durch den Schalter Sref mit der Referenzspannung 푈푟푒푓,ℎ, die einen Wert nahe der Initia-
lisierungsspannung aufweisen soll, verbunden ist. Nachdem das Signal 푈푟푒푠푒푡,푎푏 durch die
Reset–Control–Schaltung zurück auf 푈푑푑 gesetzt wurde, startet die Messung des Absolut-
wertes der Strahlungsintensität, wobei die Diodenkapazität 퐶퐷 mittels des Photostromes
퐼푝ℎ,푎푏 entladen wird. Erreicht die Spannung über der Photodiode die Vergleichsspannung
푈푟푒푓,ℎ, schaltet der Komparator und signalisiert dies durch eine Änderung von 푈푟푒푞,푦푎푏 und
푈푟푒푞,푥푎푏ℎ mittels einer asynchronen Arbiter–Schaltung nach außen. Als Ergebnis der daraus
folgenden Aktivierung von 푈푎푐푘,푦푎푏 und 푈푎푐푘,푥푎푏ℎ wird der positive Eingang des Kompara-
tors mit der niedrigeren Referenzspannung 푈푟푒푓,푡 verbunden, das Ausgangssignal 푈푎 des
Komparators fällt auf 0 zurück, und 푈푟푒푞,푦푎푏 sowie 푈푟푒푞,푥푎푏ℎ nehmen den entsprechenden
Ruhewert an. Erreicht die Spannung über der Photodiode bei fortschreitender Integrati-
on schließlich den Wert 푈푟푒푓,푡, wird dies mittels 푈푟푒푞,푦푎푏 und 푈푟푒푞,푥푎푏푡 ebenfalls nach außen
signalisiert. Mit der Quittierung durch 푈푎푐푘,푦푎푏 und 푈푎푐푘,푥푎푏푡 ist der Integrationsvorgang
abgeschlossen.
Tritt während der integrierenden Belichtungsmessung im entsprechenden Bildelement ei-
ne Änderung der Bestrahlung auf, deren Größe über dem eingestellten Schwellwert des
Änderungsdetektors liegt, so erfolgen sofort der Abbruch des bisherigen Integrationszy-
klusses und der Start einer neuen Intensitätsmessung. Somit ist sichergestellt, dass immer
die aktuellsten Informationen über den Szeneninhalt vorliegen. Die Zeitdifferenz zwischen
dem Auftreten von 푈푟푒푞,푎푏ℎ und 푈푟푒푞,푎푏푡 ist dabei linear von der mittleren Strahlungsinten-
sität während der Belichtungsmessung abhängig. Sie wird mittels eines globalen Zählers
bestimmt, sodass kein zusätzlicher A/D–Wandler im herkömmlichen Sinn erforderlich ist.
Da extern sowohl Informationen zum Absolutwert als auch Daten zu einer gerade auf-
getretenen Änderung der Strahlungsintensität zur Verfügung stehen, bieten sich zwei in-
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teressante Möglichkeiten zur Reduktion der Zeitverzögerung an, die speziell für die Be-
stimmung des Grauwertes von sehr schwach bestrahlten Pixeln möglich ist. Einerseits
kann nach einer detektierten Änderung instantan eine Schätzung des neuen Absolut-
wertes durchgeführt und der Grauwert des entsprechenden Pixels vorläufig aktualisiert
werden, andererseits kann aus der Zeitdifferenz zwischen dem Erreichen der oberen Refe-
renzspannung 푈푟푒푓,ℎ und dem Moment der detektierten Intensitätsänderung bereits eine
realiv genaue Berechnung des Grauwertes erfolgen. Der genaue Absolutwert steht dann
nach abschlossener zeitbasierter Belichtungsmessung zur Verfügung.
Wie bereits dargestellt wurde, arbeiten beide Teile des ATIS–Pixels, wenn die zeitba-
sierte Belichtungsmessung nach einer Intensitätsänderung ausgelöst ist, vollkommen un-
abhängig voneinander und beeinflussen sich nicht gegenseitig. Aufgrund der getrennten,
asynchronen Ausleseschaltungen und einer zusätzlichen Ansteuermöglichkeit der Reset–
Control–Schaltung durch externe Signale kann der Bildaufnehmer zusätzlich im Sinn zwei-
er vollständig voneinander unabhängiger Sensoren (Änderungsdetektor und zeitbasierter
Bildaufnehmer) betrieben werden.
4.2. Ausleseverfahren und Sensorarchitektur
Zum Auslesen des Sensorfeldes wurde ein ereignisgesteuertes, asynchrones Verfahren nach
[Boa99] gewählt. Die Ausgabe der Daten erfolgt dabei im so genannten AER–Format, das
heißt, es werden die Adresse des jeweiligen Bildelementes, die Art des Ereignisses (Über–
/Unterschreiten einer relativen Intensitätsänderung oder Erreichen der oberen/unteren
Vergleichsspannung) sowie ein entsprechender Zeitstempel übertragen. Gegenüber einer
synchronen, abtastenden Ausleseschaltung bieten sich dabei drei entscheidende Vorteile:
1. Eine maximale Redundanzunterdrückung im Auslesepfad, da nur dann eine Über-
tragung erfolgt, wenn auch neue Daten vorliegen.
2. Eine damit einhergehende, deutliche Reduktion des Energieumsatzes der Auslese-
schaltung in Abhängigkeit der Datenrate.
3. Eine effiziente Ausnutzung der zur Verfügung stehenden Übertragungsbandbreite,
wodurch speziell die Integrationszeit mit einer hohen zeitlichen Präzision bestimmt
werden kann.
Während die ersten beiden Punkte ohne eine nähere Erklärung verständlich sind, soll das
dritte Argument nachfolgend detaillierter erläutert werden. Für das synchron abtastende
Auslesen eines Sensorfeldes mit 푁푧 Zeilen, 푀푠 Spalten, k Ausgangskanälen des Schalt-







zwischen dem Auftreten eines Ereignisses und dem Auslesen. Die Standardabweichung 휎푡푎
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Die Integrationszeit 푡푖푛푡 wird bei Verwendung des zeitbasierten CDS–Verfahrens aus der
Zeitdifferenz 푡푖푛푡,푡− 푡푖푛푡,ℎ zwischen dem Erreichen der unteren und oberen Vergleichsspan-
nung 푈푟푒푓,푡 sowie 푈푟푒푓,ℎ ermittelt. Für die Ungenauigkeit bei der Bestimmung der Differenz
푡푖푛푡 ergibt sich durch Subtraktion der beiden gleichverteilten und unkorrelierten Zufalls-










Nachfolgend sollen diese beiden Größen zur Beschreibung der Ungenauigkeit bei der Er-
mittlung der Integrationszeit dienen. Im Gegensatz zu anderen statistischen Maßzahlen,
wie beispielsweise dem absoluten oder dem quadratischen Mittelwert des Fehlers, erlaubt
die Verwendung der oben genannten Parameter eine bessere Beschreibung der Mittelwert-
freiheit des Fehlers bei der Differenzbildung.
Zur Messung der Strahlungsintensität mit einer Auflösung von 2z Stufen, einer Genauig-







Für einen Bildsensor mit 320 × 240 Elementen, 20 Ausgangskanälen, einer Ausgabefre-
quenz von 25MHz und einer zu erzielenden Auflösung von 8Bit ergeben sich 휎푡푖푛푡,푎 sowie
푡푖푛푡,푚푖푛 somit beispielsweise zu 62,7휇s und 34,3ms. Das heißt, bei Belichtungszeiten un-
terhalb 1/30s könnte für die Bestimmung des Absolutwertes der Strahlungsintensität,
bei Verwendung eines synchron abtastenden Ausleseverfahrens, nicht die gewünschte Ge-
nauigkeit erreicht werden. Abhilfe kann hierbei nur eine asynchrone und damit zeitnahe
Signalisierung der auftretenden Ereignisse schaffen.
Funktionsweise der Ausleseschaltung
Abbildung II.9 zeigt eine schematische Darstellung der Sensorarchitektur des realisier-
ten Bildaufnehmers. Das zweidimensionale Pixelfeld einer Größe von 320 × 240 ATIS–
Elementen ist dabei von zwei Ausleseschaltungen, einer für die Detektion der Änderungen
in der Bestrahlung und einer für die Ausgabe der zur Bestimmung des Absolutwertes der
Strahlungsintensität nötigen Informationen, umgeben. Beide Schaltungen bestehen aus
Adressenkodierer, Interface-Schaltung und Spalten– und Zeilen–Arbiter, spaltenweise an-
geordneten Latch–Zellen und einem Arbiter–Control–Block. Der Schaltungsteil zur Aus-
gabe der Intensitätsänderungen beinhaltet darüber hinaus in beiden räumlichen Dimen-
sionen zusätzlich Komponenten zur Generierung des Reset–Signals der Photodioden für
die zeitbasierte Messung der Bestrahlungsstärke.
Da die Ausleseschaltungen beider Komponenten des ATIS–Pixels nahezu identisch aufge-
baut sind, soll deren Funktionsweise nachfolgende exemplarisch am Beispiel der Ausgabe
des Änderungsdetektors erläutert werden.
Die Generierung und Übertragung eines AER–Datums unterteilen sich prinzipiell in drei
Schritte: Zeilensignalisierung, Spaltensignalisierung und externe Signalisierung. Soll von
7Least Significant Bit — niederwertigstes Bit








































































































































































Abbildung II.9: Schematische Darstellung der Sensorarchitektur
einem Bildelement aus ein Ereignis übermittelt werden, so erfolgt zuerst eine entsprechen-
de Zeilenauswahl. Alle Bildelemente einer Zeile sind dafür über den 푈푟푒푞,푦푟푒푙–Ausgang mit-
einander Wired–NOR8–verknüpft. Die Schaltschwelle dieses logischen Gatters kann dabei
mittels Stromflusses durch den Stromquellen–Transistor Mn eingestellt werden. Abbil-
dung II.10 veranschaulicht dies anhand der schematischen Darstellung der Schaltung zur
Ausgabe der Zeilenadresse. Tritt mindestens in einem Bildelement einer Zeile ein Ereignis
auf, so wird dies in der zeilenparallelen Interface–Schaltung zwischengespeichert und bis zu
einer Aktivierung des ResetYrel–Signals gehalten. Da gleichzeitig Bildelemente in mehre-
ren Zeilen aktiv sein können, wird zwecks Kollisionsvermeidung immer nur eine Zeile mit-
tels der nachgeschalteten, hierarchischen Struktur aus Arbiter–Zellen nach [Boa99] ausge-
wählt. Die Selektion des gesetzten 푈푟푒푞,푎푟푏–Signals einer Interface–Schaltung erfolgt dabei
durch eine sukzessive Auswahl innerhalb der baumartigen Anordnung der Arbiter–Zellen
und die rückwärtige Zuweisung des entsprechenden 푈푎푐푘,푎푟푏–Signals bis zum Ausgang der
ersten Arbiter–Stufe, welche wiederum mit der Interface–Schaltung verbunden ist. Das se-
lektierte 푈푎푐푘,푎푟푏–Signal wird in der Interface–Schaltung bis zur Aktivierung von ResetYrel
zwischengespeichert, als 푈푎푐푘,푦푟푒푙 an das Sensorfeld weitergeleitet sowie zur Adressenko-
dierung der selektierten Zeile genutzt. 푈푎푐푘,푦푟푒푙 dient darüber hinaus zur Generierung des
8Wired–NOR — verdrahtetes NOR







































































































































Abbildung II.10: Schaltung zum Ausgeben der Zeilenadresse
zeilenparallelen Reset–Signals 푈푟푒푠푒푡,푦푎푏 der Photodiode zur absoluten Messung der Strah-
lungsintensität. Die binär kodierte Zeilenadresse wird allerdings nicht direkt ausgegeben,
sondern taktflankengesteuerten Flip–Flops zugeführt. Das Ansteuersignal TriggerYrel der
Flip–Flops sowie das Signal ResetYrel zur Steuerung der Interface–Schaltung werden dabei
von der Arbiter–Control–Schaltung generiert.
Durch das aktivierte 푈푎푐푘,푦푟푒푙–Signal erfolgt nach der Zeilen– eine Spaltensignalisierung
aller Pixel der ausgewählten Zeile, in welchen ein entsprechendes zu übertragendes Er-
eignis aufgetreten ist. In Analogie zur Zeilensignalisierung sind dafür alle Bildelemente
einer Sensorspalte jeweils mittels der 푈푟푒푞,푥푟푒푙+– und 푈푟푒푞,푥푟푒푙−–Ausgänge (oder äquiva-
lent mittels der 푈푟푒푞,푥푎푏ℎ– und 푈푟푒푞,푥푎푏푡–Ausgänge) miteinander Wired–NOR–verknüpft.
Abbildung II.11 veranschaulicht die Schaltung zur Ausgabe der Spaltenadresse. Die ent-
sprechenden 푈푟푒푞–Signale zur Spaltensignalisierung werden dabei vor einer weiteren Pro-
zessierung zuerst in Latch–Zellen zwischengespeichert. Nachdem die Latch–Zellen befüllt
sind, was mittels des Wired–NOR–verknüpften Signals 푔 angezeigt wird, erfolgt die Unter-
brechung des Schreibzugriffs auf den Speicher für die 푈푟푒푞,푥–Signale durch Aktivierung von
푏 mittels der Arbiter–Control–Schaltung. Anschließend werden die Spaltenadressen aller
entsprechend aktiven Bildelemente nacheinander ausgelesen. Dies geschieht mittels einer
































































































































Abbildung II.11: Schaltung zum Ausgeben der Spaltenadresse
den Latch–Zellen nachgeschalteten, analog zur Zeilenadressierung aufgebauten Struktur
aus Interface–Schaltung und Arbiter–Zellen (nicht dargestellt). Mit Hilfe des Arbiter–
Baumes wird dabei nacheinander jeweils eine Spalte ausgewählt und durch ein von 푈푟푒푞,푖푛푡
abgeleitetes Signal die selektierte Spaltenadresse kodiert. Die zur Darstellung der Adresse
benötigten 10Bit beinhalten die Kodierung der Spaltenposition sowie ein Polaritäts–Bit
(+/– oder h/t). Neben der Spaltenadresse wird durch 푈푟푒푞,푖푛푡 gleichzeitig noch 푅푒푞푟푒푙,푒푥푡
zur externen Signalisierung generiert. Zum Zeitpunkt da dieses Signal am Ausgang des
Schaltkreises detektierbar ist, liegt auch die Adresse des entsprechenden Bildelementes
extern vor. Außerhalb des Chips wird das Datum noch mit dem Zeitstempel eines glo-
balen Zählers versehen. Mit der externen Quittierung von 푅푒푞푟푒푙,푒푥푡 durch 퐴푐푘푟푒푙,푒푥푡 wird
der Inhalt der korrespondierenden Interface–Schaltung gelöscht (der Speicherinhalt der
entsprechenden Latch–Zelle wurde bereits mit der Generierung von 푈푟푒푞,푖푛푡 verworfen),
푅푒푞푟푒푙,푒푥푡 zurückgesetzt und die Ausgabe der Adresse einer weiteren Spalte gestartet. Pa-
rallel zur Ausgabe der Spaltenadressen erfolgen nacheinander die Aktivierung der Reset–
Signale 푈푟푒푠푒푡,푥푎푏 der Photodiode zur Bestimmung der absoluten Bestrahlungsstärke und
푈푎푐푘,푥푟푒푙 des Differenzverstärkers zur Messung relativer Intensitätsänderungen, gesteuert
durch die Signale 퐶표푛푡푟표푙퐴푃푆푅푒푠푒푡 und 퐶표푛푡푟표푙퐴푐푘 der Arbiter–Control–Schaltung, für
alle entsprechenden Spalten des Sensorfeldes gleichzeitig.
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Um letztendlich das Rücksetzen im Bildelement vorzunehmen, werden sowohl 푈푎푐푘,푦 und
푈푎푐푘,푥 als auch 푈푟푒푠푒푡,푦푎푏 und 푈푟푒푠푒푡,푥푎푏 im Pixel selbst jeweils UND–verknüpft. Infolge
des Zurücksetzens des Differenzverstärkers im Bildelement erfolgt die Deaktivierung von
푈푟푒푞,푦 und 푈푟푒푞,푥. Da zu diesem Zeitpunkt gleichzeitig das ResetYrel–Signal der Interface–
Schaltung durch die Arbiter–Control–Schaltung gesetzt ist, wird der Inhalt des Speichers
der entsprechenden Zeile der Interface–Schaltung gelöscht. Wenn sich 푈푟푒푞,푥 wieder im
deaktivierten Zustand befindet (was mittels 푅푎퐿 an die Arbiter–Control–Schaltung si-
gnalisiert wird) und alle Spaltenadressen ausgelesen sind, so werden schließlich auch die
Latch–Zellen am Eingang der Schaltung zur Spaltensignalisierung für die Aufnahme neuer
Daten freigegeben.
Abbildung II.12 veranschaulicht die Signalverläufe für die Ausgabe der Adressen zweier
aktiver Bildelemente einer Zeile. Die zeitliche Verzögerung zwischen dem Auftreten eines
Ereignisses und dem Vorliegen der entsprechenden 18Bit–Adresse am Ausgang des Schalt-
kreises beträgt, entsprechend Abschätzungen auf Grundlage von Simulationen und ohne
Berücksichtigung eventuell vorhandener, externer Signalverzögerungen, in einer 0,18휇m–
Standard–CMOS–Technologie minimal zirka 62ns für Zeilen– und Spaltenadressierung
und zirka 28ns für das Auslesen der Spaltenadresse bei bereits selektierter Zeile. Dies
entspricht auch den in [Boa04] aufgeführten Messergebnissen einer ähnlichen Schaltung,
welche in einer vergleichbaren Technologie gefertigt wurde. Der durch die Verzögerung der
Ausleseschaltung hervorgerufene Fehler bei der Bestimmung des Auftrittszeitpunktes ei-
nes Ereignisses ist bei niedriger Szenenaktivität somit näherungsweise 3 Größenordnungen
geringer als der durchschnittliche Wert bei Verwendung eines vergleichbaren, synchron ab-
tastenden Verfahrens entsprechend dem Berechnungsbeispiel am Anfang des Abschnittes
(Gleichung (II.35)).
4.3. Betriebsarten
Da der Bildaufnehmer durch getrennte Ausleseschaltungen und unterschiedliche Mög-
lichkeiten zum Zurücksetzen der Photodioden für die integrierende Belichtungsmessung
im Sinn zweier vollständig voneinander unabhängiger Sensoren (Änderungsdetektor und
zeitbasierter Bildaufnehmer) betrieben werden kann, ergeben sich verschiedene Ansätze
zur Messung der absoluten Bestrahlungsstärke in einer Szene. Nachfolgend sollen drei
Betriebsarten des zeitbasierten Bildaufnehmers näher erläutert werden.
4.3.1. ATIS–Modus
Der ATIS–Modus ist die bereits ausführlich erläuterte Betriebsart, in welcher der Start
der zeitbasierten Bestimmung der absoluten Strahlungsintensität durch das Überschreiten
eines bestimmten Wertes der relativen Änderung der Bestrahlungsstärke ausgelöst wird.
Wie bereits im vorhergehenden Abschnitt ausgeführt ist, kann der durch die Ausleseschal-
tung bei niedriger Szenenaktivität verursachte Fehler bei der Bestimmung der Integrati-
onszeit vernachlässigt werden. Mit zunehmender Aktivität im Bild steigt allerdings die
Anzahl der zu übertragenden Ereignisse, was zu Signalverzögerungen bei der Ausgabe
und damit zu Ungenauigkeiten bei der Bestimmung der Integrationsdauer führen kann.
Die maximal mögliche mittlere Übertragungsrate 퐶푚푎푥 von Ereignissen wird dabei durch





























Abbildung II.12: Signalverläufe für die Adressausgabe der aktiven Bildelemente





wobei 푡푠푎 die benötigte Zeit für das Auslesen der Spaltenadresse bei bereits selektierter
Zeile ist. Daraus lässt sich die mittlere maximale Änderungsrate 푓푎,푚푎푥 einer Szene, für
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welche die auftretenden Ereignisse zur Bestimmung des Absolutwertes der Strahlungsin-














푁푧 und푀푠 sind dabei die Anzahl der Zeilen sowie Spalten, während 퐴 den relativen Anteil
der aktiven Elemente der Matrix darstellt. Bei 100% aktiver Bildelemente im Sensorfeld
und 푡푠푎=28ns ergibt sich somit für die Realisierung eine theoretisch maximal auswertbare
Änderungsrate pro Pixel von 1/230s. Dies entspricht äquivalent 230 Bildern je Sekun-
de. Da in typischen Szenen im Mittel jedoch selten 100% aller Bildelemente aktiv sind,
sondern eher 10% bis 20%, liegt die effektiv maximal auswertbare Änderungsrate realis-
tischererweise im Bereich von äquivalent 1000 Bildern je Sekunde.
Da sich die Verzögerungszeit bei der Signalübertragung aus der Laufzeit des Signals durch
die Schaltung und der Wartezeit bis zur Ausgabe der Adresse durch den Arbiter zu-
sammensetzt, steigt die Verzögerungszeit umso stärker an, je näher sich die tatsächliche
Änderungsrate beim Aufzeichnen einer Szene an diese maximale mittlere Änderungsrate
annähert. Ein Anstieg der Verzögerungszeit hat dabei wiederum einen negativen Einfluss
auf die Genauigkeit der Bestimmung der Integrationszeit. In [Boa04] wird ein analyti-
scher Ansatz zur Abschätzung der Verzögerungszeiten einer entsprechenden Architektur
der Ausleseschaltung mittels Warteschlangenmodel dargestellt. Unter der Annahme eines
Poisson–Prozesses gilt bei niedriger Auslastung der Ausleseschaltung für die mittlere Zeit




푡푒 − 푡푧푠푎 + 1
)
푡푧푠푎 (II.39)
mit 푡푧푠푎 als benötigter Zeit für die Generierung von Zeilen– und Spaltenadresse sowie der
mittleren Zeit 푡푒 zwischen dem Auftreten zweier Ereignisse im Sensorfeld. 푡푎,푛 entspricht
somit näherungsweise der Zeit 푡푧푠푎. Für eine hohe Auslastung der Ausleseschaltung (푡푒 im
Bereich von 푡푠푎) gilt entsprechend:
푡푎,ℎ ≈ 푁푧 푡푧푠푎 − 푡푒
푡푒 − 푡푠푎 푡푒 + 푡푠푎 (II.40)
Da die analytischen Abschätzungen für hohe Auslastungen der Ausleseschaltungen zwar
gut mit den in [Boa04] dargestellten Messwerten übereinstimmen, bei geringen Aktivi-
täten aber deutliche Diskrepanzen zu verzeichnen sind, wurde die Signalverzögerung für
das Auslesen eines Ereignisses mittels Simulation verifiziert. Abbildung II.13 zeigt die
entsprechenden Ergebnisse in Abhängigkeit von der Änderungsrate der Pixel und dem
relativen Anteil aktiver Bildelemente der Sensormatrix. Dabei wurde von einer Matrix
der Größe 320 × 240 und Werten von 푡푧푠푎=62ns sowie 푡푠푎=28ns ausgegangen. Neben dem
Absolutwert der Signalverzögerung ist zusätzlich auch die entsprechende Standardabwei-
chung dargestellt.
Die Integrationsdauer 푡푖푛푡 wird bei Verwendung des zeitbasierten CDS–Verfahrens aus der
Zeitdifferenz 푡푖푛푡,푡− 푡푖푛푡,ℎ zwischen dem Erreichen der unteren und oberen Vergleichsspan-
nung 푈푟푒푓,푡 sowie 푈푟푒푓,ℎ ermittelt. Für den Fehler bei der Bestimmung der Zeitdifferenz
ergibt sich durch Subtraktion der beiden unkorrelierten Zufallsgrößen ein Erwartungswert























Signalverzögerung bei 100% Sensoraktivität





Abbildung II.13: Ausleseverzögerung 푡푎 und deren Standardabweichung 휎푡푎 in Abhängig-
keit von der Änderungsrate 푓푎 pro Pixel für 10% und 100% aktiver Bil-
delemente im Sensorfeld
von 0. Die Standardabweichung 휎푡푖푛푡,푎 berechnet sich aus der quadratischen Addition der





휎푡푖푛푡,푎/푡푖푛푡,푎 kann dabei als zeitliches Rauschen bei der Bestimmung der Integrationszeit,
hervorgerufen durch Signalverzögerungen in der Ausleseschaltung, betrachtet werden. Zur
zeitbasierten Bestimmung der Strahlungsintensität für eine Auflösung von 2z Stufen, einer






Abbildung II.14 zeigt die für eine Auflösung von 8Bit erforderlichen minimalen Integrati-
onszeiten in Abhängigkeit der Änderungsrate der Pixel. Es ist zu erkennen, dass selbst bei
100% aktiven Bildelementen im Sensorfeld die minimale Integrationszeit für eine Ände-
rungsrate je Pixel von 100s-1 weniger als 250휇s (1/4000s) beträgt. Für einen realistischeren
Anteil von aktiven Bildelementen ist dieser Wert, wie in der Darstellung am Beispiel für
einen Anteil von 10% ausgeführt, selbst für deutlich höhere Änderungsraten noch signifi-
kant niedriger. Die Genauigkeit der Zeitmessung für die Bestimmung des Absolutwertes
der Strahlungsintensität wird daher für übliche Anwendungsfälle nicht durch die Ausle-
seschaltung limitiert. Darüber hinaus kann die maximale Änderungsrate des Änderungs-
























Abbildung II.14: Minimal mögliche Integrationszeit Δ푡푖푛푡,푚푖푛 in Abhängigkeit von der Än-
derungsrate 푓푎 pro Pixel für eine Auflösung von 8Bit und einer Sicherheit
von 휎 bei 10% und 100% aktiven Bildelementen im Sensorfeld
detektors entsprechend so eingestellt werden, dass selbst für den Fall einer übergroßen
Szenenaktivität die Anzahl der auszugebenden Ereignisse die Übertragungskapazität der
Ausleseschaltung nicht überschreitet.
4.3.2. Globaler Rücksetzmodus
Im globalen Rücksetzmodus kann die Integration in der gesamten Sensormatrix oder aus-
gewählter Bildelemente simultan durch ein externes Signal gestartet werden. Damit ist es
möglich, auch parallel zum Betrieb im ATIS–Modus, Referenzdaten für Teile des Sensor-
feldes oder die gesamte Matrix aufzunehmen. Wird der globale Rücksetzmodus auf die
gesamte Sensorfläche angewandt, entspricht die Sensorfunktionalität der eines Time–to–
First–Spike (TTFS)–Bildaufnehmers.
4.3.3. Sequenzieller Rücksetzmodus
Ein bei TTFS–Bildsensoren bekanntes Phänomen ist eine reduzierte Bildqualität bei der
Aufnahme von Szenen mit uniformer Intensitätsverteilung. Dies ist der Tatsache geschul-
det, dass bei gleichzeitigem Auslösen der Belichtungsmessung und annähernd gleicher
Strahlungsintensität in allen entsprechend stimulierten Bildelementen nahezu gleichzeitig
die Komparatorschwelle erreicht wird. Liegt die dabei kurzfristig innerhalb des Bildaufneh-
mers auftretende Datenrate im Bereich oder über dem maximal möglichen Datendurchsatz
der Ausleseschaltung, sinkt die Genauigkeit bei der Bestimmung der Integrationsdauer.























a) rollender Shutter b) ereignisgesteuertes Verfahren
Abbildung II.15: Sequenzielle Rücksetzverfahren zur Generierung von Grauwertbildern
für zeitbasierte Bildsensoren
Unter der Annahme einer mit 휎푈푠 normalverteilten Abweichung der Schaltschwelle vom







푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡 휎푈푠 (II.43)
Die mittlere Zeit 푡푒 zwischen zwei Ereignissen für die 68,3% aller Bildelemente, deren





Mit 푀푠=320, 푁푧=240 und einer eher niedrigen Anstiegsgeschwindigkeit von 푡푖푛푡/푈푟푒푓,ℎ −
푈푟푒푓,푡= 10ms/1V ergibt sich 푡푒 daraus zu lediglich 3,8ns. Dies entspricht einer Datenrate
von zirka 260 Millionen Ereignissen pro Sekunde. Dieser Wert ist nach Gleichung (II.37)
zirka zehnmal so groß wie die maximal mögliche Übertragungsrate der Ausleseschaltung.
Das Ziel eines verbesserten Ausleseverfahrens für TTFS–Sensoren muss daher in der
gleichmäßigeren Auslastung der Ausleseschaltung liegen, sodass hohe Datenraten mög-
lichst vermieden werden und die Integrationszeiten mit hoher Genauigkeit bestimmbar
sind.
Sequenzieller Rücksetzmodus I
Um die Wahrscheinlichkeit von Kollisionen zwischen den zu übertragenden Ereignissen bei
der Aufnahme von Szenen mit uniformen Intensitätsverteilung zu senken, wird in [GQH07]
ein sequenzielles Verfahren für den Start der zeitbasierten Belichtungsmessung bei TTFS–
Sensoren vorgeschlagen. Das Setzen des Reset–Signals erfolgt dabei zeilenweise mit dem
zeitlichen Versatz Δ푡푠. Das Verfahren entspricht somit dem eines rollenden Shutters. Ab-
bildung II.15 a verdeutlicht den Ansatz anhand einer schematischen Darstellung.






























Abbildung II.16: Standardabweichung 휎푡,푎 in Abhängigkeit von der Integrationszeit 푡푖푛푡
und dem zeitlichen Versatz Δ푡푠 für das Verfahren des rollenden Shutters
Die mittlere Zeit 푡푒 zwischen dem Auftreten zweier Ereignisse reduziert sich entsprechend
Gleichung (II.44) dabei für einen zeitlichen Versatz Δ푡푠 größer als die Integrationszeit
푡푖푛푡 auf den 1/푁푧-ten Teil des Wertes bei Verwendung des globalen Rücksetzmoduses.
Abbildung II.16 zeigt die durch Simulation ermittelte Standardabweichung der Ausle-
severzögerung in Abhängigkeit von der Belichtungszeit und dem zeitlichen Versatz Δ푡푠
des Auslösens der Integration. Es wird dabei von 1V Spannungshub zur Bestimmung
der absoluten Strahlungsintensität, einer Standardabweichung der Komparatorschwelle
von 10mV und uniformer Bestrahlung ausgegangen. Aus der Darstellung ist zweierlei er-
sichtlich: Einerseits sinkt mit größeren Belichtungszeiten und der Erhöhung des zeitlichen
Versatzes Δ푡푠 prinzipiell die Standardabweichung der Ausleseverzögerung (wie auch die
absolute Verzögerungszeit selbst), andererseits strebt der Wert für niedrige Belichtungs-
zeiten, unter der Bedingung Δ푡푠 > 푡푖푛푡, gegen eine von Δ푡푠 unabhängige Grenze. Dieser
Maximalwert wird gerade dann erreicht, wenn aufgrund des gleichzeitigen Beginns der
Integration in allen Elementen einer Zeile und hoher Photoströme die zu übertragenden
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푡푠푧푎 − 푡푠푎 + 푖 ⋅ 푡푠푎 = 푡푠푧푎 − 푡푠푎 + 푀푠 + 1
2
푡푠푎 (II.46)


















Für den Bildaufnehmer mit 푀푠=320 und 푡푠푎=28ns berechnet sich 휎푡,푎,푚푎푥 somit zu 2,6휇s.
Verzögerungszeiten nahe diesem Maximalwert werden dabei, nahezu unabhängig vom zeit-
lichen Versatz Δ푡푠, bereits bei Integrationszeiten im Bereich von 100휇s erreicht.
Die Integrationsdauer 푡푖푛푡 wird bei Verwendung des zeitbasierten CDS–Verfahrens aus der
Zeitdifferenz 푡푖푛푡,푡− 푡푖푛푡,ℎ zwischen dem Erreichen der unteren und oberen Vergleichsspan-
nung 푈푟푒푓,푡 sowie 푈푟푒푓,ℎ ermittelt. Für den Fehler bei der Bestimmung der Zeitdifferenz
ergibt sich durch Subtraktion der beiden unkorrelierten Zufallsgrößen ein Erwartungs-
wert von 0. Die Standardabweichung 휎푡푖푛푡,푎 lässt sich aus der quadratischen Addition der





Abbildung II.17 zeigt das zeitliche Rauschen 휎푡푖푛푡,푎/푡푖푛푡 bei der Bestimmung der Inte-
grationszeit in Abhängigkeit von der Integrationsdauer und des zeitlichen Versatzes. Für
Integrationszeiten im Bereich von 100휇s beträgt 휎푡푖푛푡,푎/푡푖푛푡 dabei immer noch näherungs-
weise 3%. Ein Wert unterhalb 0,2% (퐿푆퐵/2 bei einer Auflösung von 8Bit) kann erst
oberhalb von 300휇s Belichtungszeit erzielt werden.
Aufgrund der Sequenzialisierung des Integrationsbeginns steigt die für die Aufnahme eines
ganzen Bildes benötigte Zeit 푡푏푖 gegenüber der Verwendung des globalen Rücksetzmoduses
entsprechend an. 푡푏푖 berechnet sich mit einer für alle Bildelemente gleichen Belichtungszeit
푡푖푛푡 zu:
푡푏푖 = (푁푧 − 1) Δ푡푠 + 푡푖푛푡 (II.50)
Bei einer Belichtungszeit von 300휇s, welche für die angegebenen Parameter der Auslese-
schaltung die niedrigstmögliche Integrationszeit darstellt, die mit einem zeitlichen Rau-
schen unterhalb 0,2% bestimmbar ist, ergibt sich mit dem aus Abbildung II.17 abgeleiteten
Wert von 푡푠 ≥300휇s, für die Aufnahme eines ganzen Bildes 푡푏푖 ≥72ms. Bei einem ange-
strebten Wert kleiner 0,2% genügt für Integrationszeiten größer 600휇s bereits ein Wert
von 푡푠=100휇s, was 푡푏푖=25ms und somit einer Bildwiederholrate von 40fps entspricht. Für
größere Integrationszeiten kann 푡푠 weiter gesenkt werden, wodurch sich 푡푏푖 ebenfalls wei-
ter reduziert. Ein Grenze ist dann erreicht, wenn die Belichtungszeit 푡푖푛푡 in der Gleichung
(II.50) für lange Integrationszeiten der bestimmende Faktor wird.










































Abbildung II.17: Zeitliches Rauschen 휎푡푖푛푡,푎/푡푖푛푡 in Abhängigkeit von der Integrationszeit
푡푖푛푡 und dem zeitlichen Versatz Δ푡푠 für das Verfahren des rollenden Shut-
ters
Sequenzieller Rücksetzmodus II
Obwohl mit dem in [GQH07] vorgestellten Ansatz die Wahrscheinlichkeit von Kollisionen
zwischen zu übertragenden Ereignissen bei der Aufnahme von Szenen mit uniformen In-
tensitätsverteilungen gesenkt und somit die Genauigkeit der Belichtungsmessung erhöht
werden kann, ermöglicht das Verfahren prinzipbedingt weiterhin keine gleichmäßige Ar-
biterauslastung. Daher wurde ein weiteres Verfahren zur sequenziellen Generierung von
Grauwertbildern bei zeitbasierten Bildsensoren entwickelt und implementiert.
Hierbei beginnen die Elemente der ersten Zeile die Integration des Photostromes, von
außen angeregt, zwar ebenfalls gleichzeitig, die Belichtungsmessung in den Pixeln (푀푠,
푁푧+1) der nachfolgenden Zeile der gleichen Spalte wird dann allerdings durch das Errei-
chen der jeweils oberen Komparatorschwellen in den Bildelementen (푀푠, 푁푧) ausgelöst.
Das Signal zum Auslösen der Belichtungsmessung läuft damit ereignisgesteuert und spal-
tenparallel durch die Matrix. Abbildung II.15 b verdeutlicht das Verfahren.
Gegenüber der sequenziellen Ausgabe nach [GQH07] zeichnet sich der vorgestellte Ansatz
dabei durch eine, bezüglich der Auslastung der Ausleseschaltung, deutlich gleichmäßigere
zeitliche Verteilung der zu übertragenden Ereignisse aus. Dadurch sind hohe Ereignis-
dichten weitestgehend vermeidbar, und auftretende temporäre Überlastungen der Ausle-
seschaltung können durch eine inhärente zeitliche Dehnung des Integrationsbeginns der
nachgeschalteten Sensorelemente aufgelöst werden.































Abbildung II.18: Standardabweichung 휎푡,푎 der Ausleseverzögerung in Abhängigkeit von
der Integrationszeit 푡푖푛푡 sowie der Spannungsdifferenz Δ푈푠푒푞 für die se-
quenzielle, ereignisgesteuerte Bildaufnahme
Die mittlere Zeit 푡푒 zwischen dem Auftreten zweier Ereignisse auf dem Sensor errechnet





푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡 푡푖푛푡 (II.51)
wobei Δ푈푠푒푞 die Spannungsdifferenz 푈푑푑 − 푈푟푒푓,ℎ zwischen der Rücksetzspannung über
der Photodiode und oberer Komparatorschwelle ist. Im Vergleich zum Verfahren der se-
quenziellen Ausgabe nach [GQH07] ist 푡푒 für Δ푈푠푒푞=푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡, 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡=1V und
휎푈푠=10mV um den Faktor 18 größer (vgl. Gleichung (II.44)), wodurch die Kollisionswahr-
scheinlichkeit in der Ausleseschaltung deutlich reduziert wird.
Abbildung II.18 zeigt die Standardabweichung der Ausleseverzögerung in Abhängigkeit
von der Belichtungszeit und der Spannungsdifferenz Δ푈푠푒푞. Die Werte der entsprechenden
Pixel der ersten Zeile wurden dabei nicht berücksichtigt, da diese in der Implementierung
auch als Dummy9 ausgeführt werden können. Es ist zu erkennen, dass die Standardab-
weichung der Ausleseverzögerung (wie auch die absolute Verzögerungszeit) umgekehrt
proportional von der Belichtungszeit und der Spannungsdifferenz Δ푈푠푒푞 abhängt. Ent-
9Dummy — Blindelement










































Abbildung II.19: Zeitliches Rauschen 휎푡푖푛푡,푎/푡푖푛푡 in Abhängigkeit von der Integrationszeit
푡푖푛푡 sowie der Spannungsdifferenz Δ푈푠푒푞 für die sequenzielle, ereignisge-
steuerte Bildaufnahme
sprechend Gleichung (II.51) steigt die Standardabweichung der Ausleseverzögerung ab





dabei stärker an, was auf eine maximale Auslastung der Ausleseschaltung zurückzuführen
ist.
Das zeitliche Rauschen 휎푡푖푛푡,푎/푡푖푛푡 bei der Bestimmung der Zeitdifferenz zwischen dem
Erreichen der unteren und der oberen Referenzspannung nach Gleichung (II.49) ist in
Abbildung II.19 dargestellt. Ein Wert unterhalb 0,2% kann für Δ푈푠푒푞 ≥ 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡
bereits bei Integrationszeiten von 30휇s erzielt werden. Der Wert der mit dieser Genau-
igkeit darstellbaren kleinstmöglichen Integrationszeit beim Verfahren nach [GQH07] ist
hingegen zehnmal größer und beträgt 300휇s.
Aufgrund der Sequenzialisierung des Integrationsbeginns steigt auch für dieses Verfahren
die für die Aufnahme eines ganzen Bildes benötigte Zeit 푡푏푖 gegenüber der Verwendung
des globalen Rücksetzmoduses entsprechend an. 푡푏푖 berechnet sich mit einer für alle Bild-




푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡 푁푧 + 1
)
푡푖푛푡 (II.53)
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Für die Belichtungszeit von 30휇s, welche für die angegebenen Parameter der Auslese-
schaltung die niedrigstmögliche Integrationszeit darstellt, die mit einem relativen zeit-
lichen Rauschen unterhalb 0,2% bestimmbar ist, ergibt sich mit Δ푈푠푒푞=1,5V für die
Aufnahme eines ganzen Bildes 푡푏푖 zu 11ms, was einer möglichen Bildwiederholrate von
90fps entspricht. Für eine Integrationszeit von 400휇s, die annähernd der niedrigsten mit
휎푡푖푛푡,푎/푡푖푛푡=0,2% bestimmbaren Belichtungszeit für das Verfahren nach [GQH07] ent-
spricht, folgt mit Δ푈푠푒푞=0,05V für die Zeit 푡푏푖 ein Wert von 5ms. Für das Verfahren
nach [GQH07] ist 푡푏푖 dabei um den Faktor 15 größer. Der neue Ansatz eines sequenziellen
Ausleseverfahrens ermöglicht es somit einerseits, niedrigere absolute Integrationszeiten
noch mit hoher Genauigkeit auszugeben und andererseits gleichzeitig die Zeit für die Auf-
nahme eines gesamten Bildes durch die gesamte Matrix deutlich zu senken.
Da die Zeit 푡푏푖 entsprechend Gleichung (II.53) proportional der Integrationszeit 푡푖푛푡 ist
und Δ푈푠푒푞 nicht beliebig klein gewählt werden kann, würde die Zeit für Belichtung aller
Pixel eines Sensors mittels sequenzieller Ansteuerung bei niedrigen Bestrahlungsstärken
deutlich ansteigen. Wie den Abbildungen II.18 und II.19 zu entnehmen ist, fällt die Stan-
dardabweichung der Ausleseverzögerung bzw. der Wert des zeitlichen Rauschens bei Ver-
wendung des ereignisgesteuerten, sequenziellen Verfahrens um näherungsweise den Faktor
5 bzw. 30 pro Dekade steigender Integrationszeit. Da dies auf eine sinkende Auslastung der
Ausleseschaltung zurückzuführen ist, kann für eine Verringerung der Aufnahmezeit eines
kompletten Bildes bei längeren Integrationszeiten die sequenzielle Bildaufnahme auch von
mehreren Zeilen 푆푧 der Matrix aus gleichzeitig gestartet werden, ohne den Wert für das
zeitliche Rauschen bei der Bestimmung der Belichtungszeit gegenüber dem bei niedriger
Integrationszeit wesentlich zu erhöhen. Die Zeit zur Bestimmung eines gesamten Bildes










5. Signalverarbeitung auf Pixelebene — ein möglicher
Weg für die Zukunft?
Signal(vor)verarbeitung auf Pixelebene bietet, im Vergleich zu den üblichen Realisierun-
gen von CMOS–Bildelementen entsprechend Abbildung I.8, signifikante Vorteile. Einer-
seits kann die Leistungsfähigkeit des Sensors, beispielsweise durch ein höheres Signal–
Rausch–Verhältnis, einen größeren darstellbaren Dynamikbereich oder eine höhere Bild-
wiederholrate [KLLG01], gesteigert werden, andererseits ist auch die Implementierung zu-
sätzlicher Funktionalität, wie etwa Bewegungs– und Kantendetektion [RHK+03, MGG+05],
Datenkompression oder verschiedener Filterverfahren [DGP06], möglich. Da die Vorver-
arbeitung der Signale schon am Ort ihrer Aufnahme erfolgt, kann darüber hinaus das zu
übertragende Datenvolumen gesenkt, der Aufwand der Nachverarbeitung reduziert und
somit auch die Energieaufnahme minimiert werden [GYF99].
Ein entscheidender Nachteil gegenüber herkömmlichen Implementierungen besteht aller-
dings in größeren Abmessungen von Bildelementen mit Signalverarbeitung auf Pixelebene.
Nachfolgend soll erörtert werden, wie sich dies durch mögliche Entwicklungen der nächsten
Jahre eventuell ändert.
























































Abbildung II.20: Größe einer SRAM–Zelle (Intel Corporation, TSMC, IBM [HKA+08])
und die Anzahl der damit innerhalb eines Pixels von 5휇m × 5휇m, bei
einem Füllfaktor von 50%, speicherbaren Bits
5.1. Nutzung der Skalierungseffekte
0,13휇m–CMOS–Prozesse sind heute (Stand 2009) die Herstellungsverfahren mit den ge-
ringsten Strukturbreiten, in denen CMOS–Bildsensoren produziert werden. Da die Abmes-
sungen der Bildelemente dabei die aus physikalischer Sicht sinnvolle Größe eines Pixels
im Bereich von 5휇m × 5휇m, bis zu der eine Steigerung des Auflösungsvermögens der
Bildsensoren mit realistischem Aufwand möglich ist (siehe auch Abschnitt I.4.6.), bereits
unterschreiten, scheint eine Nutzung von Produktionsverfahren, welche die Herstellung
noch kleinerer Strukturen ermöglichen, nicht notwendig.
Abgesehen von der Senkung der Produktionskosten, gibt es zwei weitere Gründe, dies
trotzdem zu tun. Einerseits kann damit der Füllfaktor, das heißt die photosensitive Fläche
im Verhältnis zur Gesamtfläche des Pixels, erhöht werden, andererseits bietet sich auch die
Möglichkeit, bei gleichbleibendem Füllfaktor die Funktionalität der Pixel durch zusätzliche
Schaltungen im Bildelement zu erhöhen. Das mit fortschreitender Miniaturisierung stark
steigende Potenzial diesbezüglich wird in Abbildung II.20 am Beispiel der Fläche einer
SRAM10–Zelle veranschaulicht. Das 1Bit–Speicherelement besteht aus sechs Transistoren
— zwei kreuzgekoppelten Invertern und zwei Transistoren, die als Lese/Schreib–Schalter
10Static Random Access Memory — statischer Speicher mit wahlfreiem Zugriff
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dienen. Im Diagramm ist darüber hinaus die Anzahl der mittels SRAM–Zellen in einem
Pixel der Größe 5휇m × 5휇m, bei einem üblichen Füllfaktor von 50%, implementierbaren
1Bit–Speicherelemente aufgeführt. In einem 22nm–Prozess sind dies beispielsweise 125
Bit oder äquivalent 750 Transistoren, womit das Speichern mehrerer Korrekturwerte, die
Realisierung einer Vielzahl von Logik–Gattern oder die Implementierung von komplexe-
ren Zustandsautomaten auf Pixelebene möglich werden. Wenn man bedenkt, dass für die
Implementierung des ersten kommerziell verfügbaren Mikroprozessors Intel 4004 lediglich
2300 Transistoren verwendet wurden [Sch04], ermöglicht die Verringerung der Struktur-
breiten in naher Zukunft die Realisierung von ganzen Informationsverarbeitungssystemen
auf Pixelniveau (System in Pixel).
Mit der Einführung der 0,18휇m–CMOS–Prozesse wird erstmal eine Trennung zwischen
Transistoren zur Verarbeitung analoger Signale, die auch zur Realisierung der Ein–und
Ausgabe–Schaltungen des Chips genutzt werden, und Bauelementen zur Implementierung
digitaler Komponenten vorgenommen. Analoge Schaltungen zeichnen sich dabei haupt-
sächlich durch ein dickeres Oxid des Gates aus, wodurch der Betrieb mit einer höheren
Versorgungsspannung möglich ist. Allgemein zeigen diese Transistoren darüber hinaus bes-
sere elektrische Eigenschaften bezüglich einer Implementierung von analogen Schaltungen,
wie beispielsweise einen niedrigeren Leckstrom und eine höhere Transkonduktanz. Im Ge-
gensatz zu Transistoren für die Realisierung digitaler Schaltungen kann deren Größe mit
abnehmenden Strukturbreiten jedoch nur wenig reduziert werden.
Geht man davon aus, dass ein Bildelement für Signalverarbeitung auf Pixelebene allgemein
aus den vier Baublöcken Photoelement, analoge Prozessierung, A/D–Wandler und digi-
tale Prozessierung aufgebaut ist, zeichnen sich aus den Betrachtungen zur Skalierung der
Bauelementegrößen zwei Entwicklungstrends bezüglich der Schaltungsstruktur zukünfti-
ger Sensoren ab. Eine mögliche Entwicklung umfasst eine starke Reduktion des analogen
Anteils im Bildelement und eine möglichst frühe Analog–Digital–Wandlung. Die Prozes-
sierung der Signale erfolgt somit überwiegend digital [PDB98], wodurch der Vorteil der
stärkeren Skalierung digitaler Schaltungselemente zur Reduktion der benötigten Pixelflä-
che genutzt werden kann. Da analoge Signalverarbeitung den Vorteil bietet, mit relativ
wenigen Transistoren grundlegende mathematische Operationen, wie beispielsweise Addi-
tion und Multiplikation, realisieren zu können, wird analoge Prozessierung zur Implemen-
tierung einfacher Bildverarbeitungsalgorithmen eingesetzt [Dud05, DGP06]. Da sich die
Größe der zur Verarbeitung analoger Signale besser geeigneten Transistoren mit dickerem
Gateoxid im Zuge der Weiterentwicklung der CMOS–Fertigungsverfahren weniger stark
reduzieren lässt, ist zukünftig sicher auch im Bereich der analogen Signalverarbeitung der
Einsatz von Transistoren mit geringerer Dicke des Gateoxids notwendig, da nur auf diese
Weise eine weitere Reduktion der Pixelgröße bzw. eine erweiterte Funktionalität erzielt
werden kann. Die schlechteren elektrischen Eigenschaften der Bauelemente und die mit
kleineren Strukturabmaßen zunehmenden Ungenauigkeiten müssen dabei entweder mit-
tels Korrekturfaktoren, die in Form digitaler Werte im Bildelement abgelegt sind, oder
eine algorithmische Korrektur, wie sie in dieser Arbeit mit der korrelierten Doppelabtas-
tung für zeitbasierte Bildsensoren zur Kompensation der Schaltschwellenschwankung des
Komparators implementiert ist, ausgeglichen werden.
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5.2. Bildsensoren in Sub–100nm–Prozessen
Inwiefern Sub–100nm–Prozesse zur kostengünstigen Realisierung hochwertiger Bildsenso-
ren geeignet sind, ist derzeit umstritten. Die erfolgreiche Implementierung entsprechend
kompetitiver Photoelemente wird dabei durch die mit einer Reduktion der Strukturgrö-
ßen einhergehende Verschlechterung der elektrischen Eigenschaften der Bauelemente er-
schwert.
Neben einer Reduktion der Betriebsspannung, wodurch der mögliche Signalhub über dem
Photoelement und anderen Schaltungsteilen eingeschränkt wird, ist vor allem die Erhö-
hung der Leckströme problematisch [Tau02]. Durch erhöhte Dotierungskonzentrationen
und die infolge der STI–Isolation hervorgerufenen Störungen an den Grenzflächen des
photosensitiven Gebietes wird dabei einerseits der Dunkelstrom des Photoelementes an-
gehoben, andererseits, zusätzlich begünstigt durch ein dünneres Gateoxid, steigen auch
die Leckströme des Reset–Transistors und anderer angeschlossener Schaltungsteile, wie
beispielsweise einer Source–Folger–Schaltung [WFS+99, Gam02]. Hinzu kommen weitere
Einschränkungen durch eine niedrigere Photoresponsivität der Materialien aufgrund einer
höheren Dotierungskonzentration, eine reduzierte Durchlässigkeit der Passivierungsschicht
durch Verwendung von Saliciden und erhöhte parasitäre (Gate–)Kapazitäten [Won96].
An dieser Stelle gilt anzumerken, dass die Leistungsfähigkeit eines zeitbasierten Bild-
elementes hinsichtlich Signal–Rausch–Verhältnis und Dynamikbereich prinzipbedingt im
Rahmen der fortschreitenden Entwicklung der Herstellungsverfahren und einer damit ein-
hergehenden Reduktion der Versorgungsspannung weniger stark eingeschränkt wird als
konventionell ausgeführte Pixel, und dieser Ansatz somit bei der Implementierung von
Sensorelementen in zukünftigen Technologien geringeren Restriktionen unterliegt.
Einige technologische Maßnahmen zur Reduktion des Dunkelstromes sind bereits in Ab-
schnitt I.4.1. aufgeführt. Dazu zählen beispielsweise die Verwendung von Dioden mit
optimierten Dotierungsprofilen bei allgemein reduzierter Dotierungskonzentration (etwa
Wannen–Dioden), eine räumliche Separierung der Grenze des photosensitiven Elementes
von der STI–Isolation oder der prinzipielle Einsatz von Pinned–Photodioden. Zur Reduk-
tion des Leckstromes der Reset–Schaltung bietet sich die Verwendung von Transistoren
mit dickerem Gateoxid an. Außerdem werden in [HMS+07] schaltungstechnische Erweite-
rungen der Rücksetzschaltung zur Ableitung von Leckströmen vorgestellt. Zur Erhöhung
der Photoresponsivität kann prinzipiell auf tiefer im Substrat liegende Dioden (Wannen–
Dioden) zurückgegriffen, das Salicid entfernt und der Einsatz von Mikrolinsen erwogen
werden. Wie in [HMS+07] gezeigt wird, scheint es unter Verwendung der beschriebenen
Maßnahmen demnach prinzipiell möglich, auch in 90nm– und 65nm–CMOS–Prozessen
entsprechend kompetitive Photosensoren herzustellen.
Alternativ bietet sich auch eine Realisierung des Bildelementes als dreidimensionale, in-
tegrierte Schaltung an. Das Feld der photosensitiven Elemente ist dabei in einen anderen
Substrat als die übrigen Schaltungen ausgeführt, allerdings durch vertikale Metallkontak-
tierungen, die in zusätzlichen Schritten im Herstellungsverfahren realisiert werden, mit
diesem verbunden [BMK+01, KNL+01, SBB+05]. Vorteilhafterweise kann der Füllfak-
tor des photosensitiven Elementes dadurch einerseits auf nahezu 100% gesteigert wer-
den, andererseits bietet sich darüber hinaus die Möglichkeit, Photodetektor und übrige
Schaltungen in unterschiedlichen Technologien auszuführen. Dabei kann das Photoelement
beispielsweise in einem dedizierten Opto–Prozess mit größeren Minimalstrukturen, aber
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besseren elektrischen Eigenschaften, implementiert werden, während die Realisierung aller
anderen Schaltungsteile in einem Standard–CMOS–Prozess mit deutlich geringeren Struk-
turgrößen erfolgt. Nachteilig sind die momentan noch höheren Produktionskosten und die
benötige Querschnittsfläche der vertikalen Verbindungen von zirka 2휇m × 2휇m [SBB+05].






Um die Funktionsfähigkeit des im vorhergehenden Abschnitt erläuterten, neuartigen Sen-
sorkonzeptes zu verifizieren, wurde das ATIS–Verfahren in Form eines Prototypen–Schalt-
kreises mit 304 × 240 Bildelementen von den Mitarbeitern der Arbeitsgruppe, bestehend
aus Christoph Posch, Rainer Wohlgenannt und dem Autor dieser Arbeit, realisiert. Für
die Implementierung stand dabei eine 0,18휇m–CMOS–Technologie der Firma UMC 1 mit
sechs Metallisierungs– und einer Polysilizium–Ebene sowie der Möglichkeit der Realisie-
rung von MIM 2–Kapazitäten zur Verfügung. Nachfolgend sollen Überlegungen zur Im-
plementierung einiger wichtiger Schaltungsteile des ATIS–Bildelementes, die neben dem
Entwurf zahlreicher anderer, essentieller Komponenten (z.B. Ausleseschaltung) des Sen-
sors maßgebend vom Autor dieser Arbeit vorgenommen wurde, detaillierter dargestellt
werden.
2. Zeitbasiertes Bildelement
Das Bildelement zur zeitbasierten Bestimmung der absoluten Strahlungsintensität kann
in drei Teile untergliedert werden — Photodetektor, Komparator und digitale Ausgabe-
schaltung.
Da die verwendete Technologie sowohl den Einsatz von Transistoren mit 3,3V als auch
mit 1,8V Versorgungsspannung erlaubt, wurde für das photosensitive Element und den
Komparator der Spannungsbereich bis 3,3V gewählt, während die Ausgabeschaltung in
der für digitale Schaltungen besser geigneten Umgebung mit 1,8V Betriebsspannung im-
plementiert ist. Für die Verwendung von Transistoren mit höherer Versorgungsspannung
im analogen Teil des Bildelementes sprechen günstigere elektrische Eigenschaften, wie
beispielsweise niedrigere Leckströme oder eine höhere Transkonduktanz, und ein mit-
tels des höheren Spannungshubes erzielbares, gesteigertes Signal–Rausch–Verhältnis der
Schaltungen, wohingegen die reduzierte Betriebsspannung in der Ausgabeschaltung höhere
Schaltgeschwindigkeiten ermöglicht und dabei gleichzeitig eine niedrigere Energieaufnah-
me bedingt.
2.1. Photodetektor
Das photosensitive Element setzt sich aus der Photodiode und einer entsprechenden
Reset–Schaltung zusammen.
Photodiode
Im verwendeten Standard–CMOS–Prozess stehen technologiebedingt drei Varianten von
Photodioden zur Verfügung. Es handelt sich dabei um die bereits in Abbildung I.2 auf-
geführte n–Diffusions/p–Substrat–Diode, die n–Wannen/p–Substrat–Diode und die p–
Diffusions/n–Wannen–Diode.
Die Auswahl der für die Anwendung am besten geeigneten Photodiode erfolgte anhand der
drei Kriterien Dunkelstrom, Empfindlichkeit und Flächenbedarf. Aufgrund der schwäche-
ren Dotierung ist die n–Wannen/p–Substrat–Diode den anderen Varianten bezüglich des
1United Microelectronics Corporation
2Metal–Insulator–Metal — Metall–Isolator–Metall
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Dunkelstromes (siehe Abschnitt I.4.1.) überlegen. Gleiches gilt bezüglich der Empfindlich-
keit entsprechend Gleichung (I.86), bedingt durch eine niedrigere Sperrschichtkapazität.
Im Hinblick auf den Flächenbedarf ist die n–Diffusions/p–Substrat–Diode allerdings aus
zwei Gründen vorzuziehen. Einerseits ist der nötige Minimalabstand bezüglich benachbar-
ter Schaltungsstrukturen für ein n–Diffusions–Gebiet geringer als für eine n–Wanne und
andererseits ist auch die zur Implementierung einer bestimmten Größe der Sperrschicht-
kapazität benötigte Diodenfläche für eine n–Diffusions/p–Substrat–Diode am niedrigsten.
Da der Flächenbedarf der Photodiode bei der Realsierung des ATIS–Bildelementes aller-
dings von nachgeordneter Bedeutung ist, wurde auf n–Wannen/p–Substrat–Dioden als
photosensitive Elemente zurückgegriffen. Diese besitzen darüber hinaus die Eigenschaft,
aufgrund der tiefer ins Substrat reichenden Struktur, auch langwelligere Strahlung zu de-
tektieren.
Die Dimensionierung der Photodiode wurde anhand des bei einer mittleren Strahlungs-
intensität erzielbaren Signal–Rausch–Verhältnisses entsprechend Gleichung (II.4) vorge-
nommen:






Die Integrationskapazität 퐶푖푛푡 setzt sich dabei entsprechend
퐶푖푛푡 = 퐶퐷 + 퐶푟푒푠푒푡 + 퐶푙푒푖푡 + 퐶푀1 (III.2)
aus der Sperrschichtkapazität 퐶퐷 der Diode, der Leitungskapazität 퐶푙푒푖푡 des Anschlus-
ses an den Komparatoreingang, der Kapazität 퐶푀1 am Gate des Eingangstransistors M1
der Komparatorschaltung und der parasitären kapazitiven Belastung 퐶푟푒푠푒푡 am Drain des
Reset–Transistors zusammen.
Für eine angestrebte Auflösung von 8Bit bei einer Genauigkeit von 0,5⋅LSB sowie einem
Spannungshub 푈푠푖푔 zwischen 푈푟푒푓,ℎ=3,2V und 푈푟푒푓,푡=1,2V berechnet sich die notwendige
Integrationskapazität 퐶푖푛푡 nach Gleichung (III.1) zu 21fF. Mit den aus der Schaltung ex-
trahierten Werten 퐶푟푒푠푒푡=0,8fF , 퐶푙푒푖푡=2,5fF und 퐶푀1=1,3fF folgt für 퐶퐷 ein Wert von
16,4fF.
Für die Sperrschichtkapazität der n–Wannen/p–Substrat–Diode gilt entsprechend der Mo-









wobei der erste Term den Anteil der vertikalen und der zweite Term den Anteil der la-
teralen Photodiode darstellt. Mit 퐶퐷0,퐽=퐶퐷,퐽(0푉 )=0,11fF/휇m2, 푀퐽=0,45, 퐶퐷0,퐽푆푊=
퐶퐷,퐽푆푊 (0푉 )=0,03fF/휇m, 푀퐽푆푊=0,38 und 푈푑푖푓푓=0,75V folgt eine Diodenabmessung
von 17휇m × 11휇m.
Aufgrund starker Restriktionen seitens des Herstellers konnten leider keine über die Aus-
wahl der Photodiode hinausgehenden Eingriffe in das Design des photosensitiven Elemen-
tes vorgenommen werden. Einfache Möglichkeiten zur Verbesserung der physikalischen
Eigenschaften, wie beispielsweise die Implementierung schwächer dotierter Gebiete im Be-
reich des pn–Überganges oder der Verzicht auf eine entsprechende STI–Isolation, blieben
so ungenutzt. Der Gestaltungsspielraum bei Entwurf der Photodiode bezog sich daher
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auf die Vermeidung rechtwinkliger Strukturen im Design und den Einsatz von Guard–
Elementen zur Separierung der photosensitiven Gebiete sowie einer ausreichenden Kon-
taktierung.
Reset–Schaltung
Der Reset–Transistor MR wird entsprechend Abbildung II.8 als PMOS–Typ ausgeführt,
wodurch einerseits ein schnelleres Rücksetzen der Photodiode als bei Verwendung eines
NMOS–Transistors erreicht werden kann und andererseits auch ein höherer Spannungs-
hub über dem photosensitiven Element realisierbar ist. Ein höherer Spannungshub führt
dabei zu einem gesteigerten Signal–Rausch–Abstand des auszuwertenden Signals. Um den
Leckstrom durch den Reset–Transistor im gesperrten Zustand zu reduzieren, wurde dessen
Länge mit 0,4휇m darüber hinaus nicht minimal gewählt. Der Sperrstrom wird verringert,
da mit einer Vergrößerung der Kanallänge auch eine entsprechende Erhöhung der Schwell-
spannung einhergeht [RMMM03].
Im Vergleich zur vereinfachten Darstellung in Abbildung II.8 wird der Rücksetz–Transistor
jedoch nicht direkt, sondern mittels einer pixelinternen NAND–Verknüpfung von Zeilen–
und Spaltenselektor angesteuert.
2.2. Komparator
Die Vorgaben für den zu entwerfenden Spannungskomparator waren ein geringer Flächen-
bedarf, eine niedrige Stromaufnahme, eine hohe Verstärkung, eine geringe zeitliche Ver-
zögerung, ein hoher Eingangsspannungsbereich und die Möglichkeit, variable Vergleichs-
spannungen anzulegen.
Im Allgemeinen werden zur Realisierung schneller und flächensparender Spannungskom-
paratoren Latches verwendet [AH02, San08]. Der Nachteil dieser Schaltungen im Bezug
auf die Anwendung im Bildelement besteht darin, dass der Vergleich und das Zurück-
setzen des Latches durch ein externes Signal gesteuert werden. Da das Pixel allerdings
autonom, ohne externe, synchrone Ansteuerung arbeiten soll, scheidet eine solche Lösung
aus.
Als Alternative bietet sich eine klassische zweistufige OPV–Schaltung mit einem Diffe-
renzverstärker als Eingangsstufe an. Wie nachfolgend gezeigt werden soll, erfüllt die in
Abbildung III.1 a dargestellte Realisierung die genannten Forderungen bezüglich des Flä-
chenbedarfs, der Verstärkung, der zeitlichen Verzögerung und des Eingangsspannungsbe-
reichs. Zur Reduktion der Stromaufnahme im Ruhezustand und für die Verbesserung des
Schaltverhaltens wurde die Standardschaltung allerdings um vier Transistoren erweitert
(Abbildung III.1 b).
Verstärkung und minimal detektierbare Eingangsspannungsänderung
Die Kleinsignalverstärkung 푣0 des in Abbildung III.1 a dargestellten OPVs berechnet sich
aus den Einzelverstärkungen 푣1 = −푔푚1/(푔퐷푆2 + 푔퐷푆4) und 푣2 = −푔푚6/(푔퐷푆6 + 푔퐷푆7) der
ersten und zweiten Komparatorstufe zu:

































a) Zweistufiger OPV b) Erweiterter zweistufiger OPV
Abbildung III.1: Klassischer zweistufiger OPV und angepasste Variante für den Einsatz
als Spannungskomparator für die zeitbasierte Belichtungsmessung
Für Transistoren im Arbeitsbereich der schwachen Inversion folgt daraus
푣0 =
1
푛1 푈푡 (휆2 + 휆4)
1
푛6 푈푡 (휆6 + 휆7)
(III.5)
mit dem Kanallängenmodulationsfaktor 휆, dem Subthreshold–Faktor 푛 und der Tempera-
turspannung 푈푇 . Für den Betrieb der Transistoren im Bereich der starken Inversion und












Die minimale detektierbare Eingangsspannungsänderung Δ푈푒,푚푖푛 des Komparators be-





Für übliche Abmessungen der Bauelemente und der Verwendung der entsprechenden Strö-
me können mit der vorgestellten Struktur problemlos Verstärkungen im Bereich von 90dB
erreicht werden. Die minimal detektierbare Eingangsspannungsänderung liegt damit in der
Größenordnung von unter 100휇V, was für realistische Spannungshübe über der Photodi-
ode vollkommen ausreichend ist.
Eingangsspannungsbereich
Der Eingangsspannungsbereich des Komparators wird durch die maximal mögliche Ein-
gangsspannung
푈푒,푚푎푥 ≤ 푈푑푑 + 푈퐺푆1 (퐼5)− 푈푆퐺3 (퐼5)− 푈퐷푆1 (III.8)
und die minimal mögliche Eingangsspannung
푈푒,푚푖푛 ≥ 푈퐺푆1 (퐼5) + 푈퐷푆5 (III.9)
der Differenzverstärkerstufe begrenzt. Durch eine entsprechende Dimensionierung der
Transistoren (푈퐺푆1 ≥ 푈푆퐺3−푈퐷푆1) kann die maximal mögliche Eingangsspannung dabei
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auf die Betriebsspannung 푈푑푑 ausgelegt werden, während die minimale Eingangsspannung,
in Abhängigkeit des Stromes 퐼5, etwas oberhalb der Schwellspannung des Transistors M1
liegt. Somit kann der Spannungsverlauf über der Photodiode im für die zeitbasierte Be-
stimmung der Strahlungsintensität optimalen Bereich ausgewertet werden.
Die zweite Verstärkerstufe, bestehend aus M6 und M7, muss bezüglich ihrer Schaltschwelle
entsprechend so dimensioniert bzw. mittels des Stromes 퐼7 eingestellt werden, dass beim
Anlegen der maximal möglichen Eingangsspannung an die Eingangsstufe die minimale
Spannung 푈퐷4,푚푖푛
푈퐷4,푚푖푛 (푈푒,푚푎푥) = 푈푒,푚푎푥 − 푈퐺푆2 (퐼5)− 푈퐷푆2 (III.10)
am Ausgang des Differenzverstärkers für 푈푒,− < 푈푒,+ noch zum sicheren Umschalten der














(푈푑푑 − 푈퐷4,푚푖푛 − 푈푇푛)2 (M6 in starker Inversion) (III.12)
Transientes Verhalten
Die Genauigkeit, mit der die Integrationsdauer bei der zeitbasierten Belichtungsmessung
bestimmt werden kann, hängt auch von der zeitlichen Verzögerung zwischen dem Errei-
chen der Referenzspannung und dem Umschalten des Komparators ab.
Die Analyse des transienten Verhaltens kann dabei in zwei Teilschritte untergliedert wer-
den. Bei sinkender Spannung am negativen Eingang der Schaltung nimmt die Spannung
am Ausgang des Differenzverstärkers in einem ersten Zeitabschnitt 푡1 bis zur Schalt-
schwelle der Ausgangsstufe ab. Für eine, gegenüber der üblichen Annahme eines Span-
nungssprunges am Eingang, realistischere Betrachtung soll dabei nachfolgend von einem
linear abfallenden Spannungsverlauf am negativen Eingang des Komparators ausgegan-
gen werden. Ist die Schaltschwelle der Ausgangsstufe erreicht, steigt schließlich auch die
Spannung am Komparatorausgang an (zweiter Zeitabschnitt 푡2).
Der Spannungsverlauf am Ausgang des Differenzverstärkers kann in der Nähe der Schalt-




+ 푈퐷4 = −푣1 푈푒 (푡) (III.13)
modelliert werden. Für die Zeitkonstante gilt dabei 휏1 = 퐶퐼/(푔퐷푆2 + 푔퐷푆4) mit der kapa-
zitiven Belastung 퐶퐼 am Ausgang der ersten Verstärkerstufe. Für eine linear abfallende
Eingangsspannungsdifferenz
푈푒 (푡) = 푈푒,− − 푈푒,+ = −푈퐷4 (0)− 푈푠2
푣1
+퐾푢푒 푡 (III.14)
mit der Steigung 퐾푢푒 [V⋅s-1] und der Schaltschwelle 푈푠2 der zweiten Komparatorstufe folgt
für die Lösung der Gleichung (III.13):
푈퐷4 (푡) = 푈퐷4 (0) +퐾푢푒 푣1 휏1
(
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Bei −퐾푢푒 푣1 (푈퐷4 (0)− 푈푠2) < 1/휏1 kann diese Formel mittels Taylor–Entwicklung zu:






genähert werden. Für −퐾푢푒 푣1 (푈퐷4 (0)− 푈푠2) > 1/휏1 folgt adäquat:





Die Verzögerungszeit 푡1 zwischen dem Erreichen der Referenzspannung und dem Un-
terschreiten der Schaltschwelle 푈푠2 am Ausgang des Differenzverstärkers berechnet sich
entsprechend dem Verlauf von 푈퐷4,푛 (푡) nach Gleichung (III.16) oder von 푈퐷4,ℎ (푡) nach
Gleichung (III.17) sowie Gleichung (III.14) entsprechend zu:
푡1,푛 = 휏1 (III.18)
푡1,ℎ =
√
2 (푈퐷4 (0)− 푈푠2) 휏1
푣1퐾푢푒
− (푈퐷4 (0)− 푈푠2) 1
푣1퐾푢푒
(III.19)
Aus den Gleichungen ist ersichtlich, dass 푡1 in Abhängigkeit der Bestrahlung für niedrige
bis mittlere Beleuchtungsstärken konstant ist und bei der Messung höherer Strahlungs-
intensitäten näherungsweise proportional zu 1/
√−퐾푢푒 abnimmt. Der untere Grenzwert
von 푡1 = 퐶퐼퐼5 (푈푑푑 − 푈푠2) entspricht dabei der Verzögerungszeit beim Anlegen eines Span-
nungssprungs an den Eingang von 푈푒,−. Da 푔퐷푆2/4 ∼ 퐼5 ist und je nach Arbeitsbereich
der Transistoren 푔푚1 ∼ 퐼5 (schwache Inversion) oder 푔푚1 ∼
√
퐼5 (starke Inversion) gilt,
kann die Verzögerungszeit 푡1 durch die Erhöhung des Stromes 퐼5 reduziert werden.
Wird am Ausgang des Differenzverstärkers die Schaltschwelle 푈푠2 der nachfolgenden Stu-
fe erreicht, so beginnt auch die Spannung am Ausgang des Komparators, bedingt durch
das Umladen der Ausgangskapazität 퐶퐼퐼 mittels des Transistors M6, zu steigen. Abbil-
dung III.2 zeigt das entsprechende, vereinfachte Kleinsignalersatzschaltbild im Umschalt-
punkt. Die zwischen dem Ein– und Ausgang der zweiten Stufe vorhandene Koppelkapa-
zität 퐶퐼,푘, welche maßgeblich von der Überlappungskapazität zwischen Gate und Drain
des Transistors M6 bestimmt wird, erschwert allerdings die Analyse der Schaltung. Zur
Vereinfachung des Kleinsignalersatzschaltbildes findet daher das Miller–Theorem [Mil20]
Anwendung, mit welchem der Transfer der Kapazität 퐶퐼,푘 zur Trennung der ersten und
zweiten Komparatorstufe beschrieben wird. Abbildung III.3 zeigt das vereinfachte Klein-
signalersatzschaltbild nach Anwendung der Transformation. Die durch den Transfer der












퐶퐼,푘 ≈ 퐶퐼,푘 (III.21)





+ (휏1 + 휏2)
푑푈푎
푑푡
+ 푈푎 = −푣0 푈푒 (푡) (III.22)
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Abbildung III.2: Kleinsignalersatzschaltbild des Komparators im Umschaltpunkt






/ (푔퐷푆6 + 푔퐷푆7) zur Beschrei-
bung des zeitlichen Verlaufes der Ausgangsspannung 푈푎 abgeleitet werden.
Für den Verlauf der Eingangsspannungsdifferenz 푈푒 (푡) wird
푈푒 (푡) = 푈푒,− − 푈푒,+ = 푈푒 (0) +퐾푢푒 푡 (III.23)
angenommen, wobei 푈푒 (0) die Eingangsspannungsdifferenz beim Erreichen der Schalt-
schwelle 푈푠2 ist. Der Wert von 푈푠2 kann dabei unter Verwendung der Gleichungen (III.18)
und (III.19) sowie (III.14) bestimmt werden. Für die Lösung der Differenzialgleichung
(III.22) folgt:
푈푎 (푡) = 푣0
[
퐾푢푒 (휏1 + 휏2)− 푈푒 (0)−퐾푢푒 푡+ 휏1









Da aufgrund der niedrigen kapazitiven Belastung des Komparatorausgangs bei der Ver-
wendung der Schaltung in der zeitbasierten Pixelschaltung 휏1 ≫ 휏2 gilt, folgt daraus:
푈푎 (푡) ≈ 푣0
[





Eine gute Näherung dieser Formel mittels Taylor–Entwicklung ergibt:

























Aus der Gleichung ist ersichtlich, dass die Verzögerungszeit 푡2 umgekehrt proportional von
der Quadratwurzel der Bestrahlungsstärke abhängt. Da für den Bereich starker Inversion
푡2 ∼ 1/ 4
√
퐼5 퐼6 sowie für schwache Inversion 푡2 ∼ 1/
√
퐼5 퐼6 gilt, kann die Verzögerung 푡2
durch die Erhöhung des Stromes 퐼5 und eine entsprechende Dimensionierung von M6 ge-
senkt werden.
Für den durch die Verzögerungszeit des Komparators bei der Belichtungsmessung hervor-
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Abbildung III.3: Vereinfachtes Kleinsignalersatzschaltbild des Komparators im Umschalt-
punkt der Ausgangsstufe nach Anwendung des Miller–Theorems
Tabelle III.1 zeigt den Fehler in Abhängigkeit von 퐾푢푒 und 퐼5 exemplarisch für eine
realistische Implementierung des Komparators. Die Abmaße der Transistoren betragen
dabei 푊1/2 = 퐿1/2=0,9휇m, 푊3/4 = 퐿3/4=1,1휇m, 푊6=3,0휇m und 퐿6=0,8휇m, der Strom
퐼7 hat eine Größe von 1휇A, 퐶퐼 und 퐶퐼퐼 sind 10fF sowie 5fF. Als Spannungshub über
der Photodiode werden 2V angenommen. Aus den dargestellten Ergebnissen wird ersicht-
lich, dass speziell bei einem starken Spannungsabfall 퐾푢푒, was einer hohen Bestrahlungs-
stärke entspricht, der durch die Verzögerungszeit des Komparators hervorgerufene Fehler
bei der Bestimmung der Integrationszeit Δ푡푖푛푡,푣/푡푖푛푡 nicht zu vernachlässigen ist. Für die
aufgeführte, kompakte Realisierung des Komparators genügt selbst der maximal für die
Implementierung mögliche Wert des Stromes 퐼5 von 5휇A nicht, um den durch die Ver-
zögerungszeit hervorgerufen Fehler, bei einer angestrebten Auflösung von 8Bit, auf unter
0,5⋅LSB zu senken. Selbstverständlich kann der Querstrom 퐼5 durch entsprechend dimen-
sionierte Transistoren weiter gesteigert werden, allerdings widerspricht ein vergrößertes
Design einerseits den üblichen Flächenbeschränkungen innerhalb von Bildsensorelemen-
ten, andererseits folgt für einen erhöhten Strom 퐼5 auch ein gesteigerter Energieumsatz


































Tabelle III.1: Verzögerungszeiten des Komparators in Abhängigkeit von 퐼5 und 퐾푢푒
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des Sensors, welcher allein für den Komparator bei 304 × 240 Bildelementen und 퐼5=5휇A
bereits 1W beträgt.
Ein eleganterer Ansatz zur Reduktion des durch die Verzögerungszeit des Komparators
hervorgerufenen Fehlers bei der Bestimmung der Integrationszeit ist inhärent durch die
Verwendung des zeitbasierten CDS–Verfahrens gegeben. Da die Verzögerungszeiten 푡1
und 푡2 in erster Näherung von der Referenzspannung unabhängig sind, ist die Zeitdiffe-
renz zwischen dem Erreichen der oberen und der unteren Schaltschwelle des Komparators
näherungsweise frei von Verzögerungszeiten. Geringe Abweichungen im transienten Ver-
halten der Schaltung für differente Referenzspannungen ergeben sich dabei hauptsächlich
durch Unterschiede in der Verstärkung und den Einfluss der Kanallängenmodulation. In
Tabelle III.1 ist der durch die Verzögerungszeit des Komparators hervorgerufene Fehler
Δ푡푖푛푡,푣,푐푑푠/푡푖푛푡 bei der Bestimmung der Integrationszeit unter Verwendung des zeitbasierten
CDS–Verfahrens aufgeführt. Für die beschriebene Implementierung genügt dabei bereits
ein Strom 퐼5=50nA , um den relativen Fehler Δ푡푖푛푡,푣,푐푑푠/푡푖푛푡, bei einer angestrebten Auf-
lösung von 8Bit, auf unter 0,25⋅LSB zu senken. Dies entspricht mehr als der doppelten
Genauigkeit des Verfahrens ohne Verwendung des CDS–Verfahrens, bei einer gleichzeitig
um den Faktor 100 reduzierten Stromaufnahme.
Örtliches Rauschen
Unter dem örtlichen Rauschen der Komparatorschaltung versteht man die zufällige Ver-
schiebung der Schaltschwelle, hauptsächlich hervorgerufen durch technologiebedingete Va-
riationen der Schwellspannungen der Transistoren (I.4.2.4.).



















Zur Berechnung der Streuung der Komparatorschwelle muss das Resultat der Ausgangs-







wobei 푣1 die Kleinsignalverstärkung des Differenzverstärkers ist. Diese Verstärkung ent-
spricht dem ersten Term von Gleichung (III.4) und nimmt im Allgemeinen einen Wert
größer 100 an. Für die Berechnung der Streuung der Komparatorschwelle muss daher nur
der Anteil des Differenzverstärkers berücksichtigt werden.
Die für die Anwendung notwendige minimale Streuung der Komparatorschwelle zum Er-
reichen eines bestimmten relativen Fehlers bei der Bestimmung der Integrationszeit lässt
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sich entsprechend des in Gleichung (II.20) berechneten Einflusses der Streuung der Kom-







퐶푖푛푡 (푈푟푒푓,ℎ) + 퐶푖푛푡 (푈푟푒푓,푡)
퐶푖푛푡 (푈푟푒푓,ℎ)− 퐶푖푛푡 (푈푟푒푓,푡) (푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡) (III.32)
mit einer Sicherheit von 휎 ermitteln.
Zeitliches Rauschen
Das zeitliche Rauschen der Komparatorschaltung setzt sich aus dem Rauschen des Dif-
ferenzverstärkers und der Ausgangsstufe zusammen. Da das auf den Eingang des Kom-
parators bezogene Rauschen der Ausgangsstufe entsprechend um die Verstärkung der
Differenzstufe reduziert ist, soll in Analogie zur Betrachtung des örtlichen Rauschens
nachfolgend nur der dominate Rauschanteil der Eingangsstufe berücksichtigt werden.
Das eingangsbezogene thermische Rauschen und 1/f–Rauschen des Komparators berech-














Der Effektivwert der Spannung für das thermische und 1/f–Rauschen des jeweiligen Tran-
sistors kann durch Integration der in Abschnitt 4.2.3. aufgeführten Formeln zur Beschrei-
bung der Rauschleistungsdichte ermittelt werden. Als untere Integrationsgrenze kann die
durch den Dunkelstrom bestimmte, maximale Belichtungszeit dienen, als obere Integrati-
onsgrenze bietet sich die dominante Polstelle (푔퐷푆2 + 푔퐷푆4)/퐶퐼 des Komparators an.
Kapazitives Übersprechen zwischen Komparator und Photodiode
Entsprechend der bereits erläuterten Funktionsweise der zeitbasierten Intensitätsmessung
bei Verwendung der korrelierten Doppelabtastung wird die Referenzspannung am posi-
tiven Eingang 푈푒,+ des Komparators beim Erreichen des oberen Vergleichswertes 푈푟푒푓,ℎ,
infolge der externen Quittierung, auf den unteren Referenzwert 푈푟푒푓,푡 gesenkt. Der Strom-
fluss durch den Transistor M3 erhöht sich damit von 퐼5/2 auf 퐼5, was wiederum zu einer
Reduktion der Spannung 푈퐷3 am Drain von M3 führt. Wie ebenfalls bereits erläutert wur-
de, setzt sich die Integrationskapazität des Photostromes aus der Sperrschichtkapazität
der Diode und zusätzlichen parasitären Kapazitäten zusammen. Eine dieser Kapazitä-
ten ist die Gate–Drain–Überlappungskapazität 퐶퐺퐷1,표푣 des Transistors M1. Eine abrupte
Spannungsänderung Δ푈퐷3 am Drain von M3 ruft daher eine entsprechende Änderung
der Spannung Δ푈퐷 über der Photodiode hervor. Δ푈퐷 berechnet sich in Abhängigkeit
von Δ푈퐷3, 퐶퐺퐷1,표푣 und der gesamten Integrationskapazität 퐶푖푛푡 am Gate von M1, welche





Für die Spannungsänderung Δ푈퐷3 gilt dabei in Abhängigkeit des Stromes 퐼5:
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Um ein geringes Übersprechen zu erreichen, sollte die Integrationskapazität 퐶푖푛푡 im Ver-
hältnis zur Überlappungskapazität 퐶퐺퐷1,표푣 einerseits groß sein, während andererseits für
den Strom 퐼5 ein kleiner Wert anzustreben ist. Da die Überlappungskapazität proportio-
nal mit der Transistorweite steigt, ist M1 bei der Dimensionierung der Schaltung daher
möglichst schmal auszuführen. Bei Verwendung des zeitbasierten Verfahrens der korre-
lierten Doppelabtastung kann darüber hinaus der Strom 퐼5 entsprechend so klein gewählt
werden, dass die Transistoren der Differenzverstärkerstufe im Bereich der schwachen In-
version arbeiten.
Für die Uniformität des Bildsensors ist allerdings weniger der Absolutwert von Δ푈퐷,
sondern vielmehr dessen Schwankung zwischen einzelnen Bildelementen von Bedeutung.
Wenn man von einer nahezu konstanten Integrationskapazität 퐶푖푛푡 ausgeht, hängt die Va-
riation von Δ푈퐷 also von den Schwankungen der Werte Δ푈퐷3 und 퐶퐺퐷1,표푣 ab. Da beim
Betrieb der Schaltung im Bereich der schwachen Inversion Δ푈퐷3 nach Gleichung (III.35)
idealerweise vom Absolutwert des Stromes 퐼5 unabhängig ist, reduziert sich die Schwan-
kung von Δ푈퐷 in erster Näherung auf die Variation von 퐶퐺퐷1,표푣. Diese hängt einerseits
von den prozessspezifischen Parametern ab, wird andererseits aber auch von Streuung der
Transistorweite bestimmt. Ohne dass genaue Werte dieser Parameter für die verwendete
Technologie vorliegen, kann jedoch davon ausgegangen werden, dass die Standardabwei-
chung von 퐶퐺퐷1,표푣 für die in der Schaltung verwendeten Abmaße des Transistors 10% vom
Absolutwert nicht überschreitet.
Reduktion der Stromaufnahme im Ruhezustand
Der durch den Komparator nach Abbildung III.1 a fließende Querstrom variiert in Ab-
hängigkeit der Spannung über der Photodiode und der angelegten Referenzspannung. Um
einen niedrigen Energiebedarf des Sensors sicherzustellen, muss die Stromaufnahme des
Komparators dabei einerseits während der Strahlungsmessung, insbesondere aber für die
übrige Zeit gering sein.
Während des Messvorgangs sind im Allgemeinen die Spannungen am positiven und am
negativen Eingang des Komparators größer als der Wert für die minimal mögliche Ein-
gangsspannung nach Gleichung (III.9), sodass ein nahezu konstanter Strom 퐼5 im Dif-
ferenzverstärker fließt. Wie bereits gezeigt wurde, bestimmt die Größe dieses Stromes
maßgeblich das Schaltverhalten. Bei der Verwendung des zeitbasierten CDS-Verfahrens
genügt dabei allerdings bereits ein Wert im Bereich von 50nA, um eine entsprechende
Genauigkeit zu erzielen. Ist die Messung beendet, verringert sich die Spannung über der
Photodiode kontinuierlich, wodurch 퐼5 abgschnürt wird und im Ruhezustand kein Strom-
fluss durch die Differenzstufe zu verzeichnen ist.
Während der Strahlungsmessung fließt in der Ausgangsstufe des Komparators hingegen
kein dauerhafter Strom, da der Transistor M6 aufgrund einer gegenüber dem Vergleichs-
wert erhöhten Spannung über der Photodiode meist sperrt. Die einzige Ausnahme stellt
hierbei die sehr kurze Zeitdauer zwischen dem Erreichen der oberen Referenzspannung
und der damit verbundenen Signalisierung der Adresse des Bildelementes sowie der Quit-
tierung des Auslesens und dem daraus resultierenden Umschalten der Vergleichsspannung
dar. Nachdem die Spannung über der Photodiode die niedrigere der beiden Referenzspan-
nungen unterschritten hat, fließt in der Ausgangsstufe allerdings ein dauerhafter Quer-
strom 퐼7.
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Um diesen im Ruhezustand des Bildelementes auftretenden Stromfluss zu unterbinden,
wird in [KLLG01] nach erfolgter Bildaufnahme die Gate–Spannung 푈푏푖푎푠,푎 des Transistors
M7 auf 0V gesenkt. Da in der vorliegenden Implementierung allerdings kein synchron ge-
steuerte Belichtungsmessung vorgenommen wird, ist eine globale Ansteuerung von 푈푏푖푎푠,푎
nicht möglich. Stattdessen kann durch Einfügen eines zusätzlichen Transistors Ms in die
Ausgangsstufe (Abbildung III.1 b) eine dynamische Abschaltung des Querstromes 퐼7 er-
reicht werden. Da das Gate von Ms mit dem Ausgang des Differenzverstärkers verbunden
ist, erfolgt für niedrige Spannungen







(M6 in schwacher Inversion) (III.37)






(M6 in starker Inversion) (III.38)
am Ausgang der ersten Verstärkerstufe eine inhärente Unterbrechung des Stromflusses 퐼7.
Da Transistor Ms nur als Schalter dient, bleibt die gewünscht hohe Schaltschwelle der
Ausgangstufe entsprechend Gleichung (III.10) vorteilhafterweise erhalten.
Die Stromaufnahme des Komparators wird für die Zeit der Strahlungsmessung damit vom
Strom 퐼5 bestimmt, während im Ruhezustand kein Stromfluss zu verzeichnen ist.
Reduktion der Verzögerungszeit beim Zurücksetzen des Bildelements
Vor dem Beginn einer zeitbasierten Intensitätsmessung muss das entsprechende Bildele-
ment mittels des Reset–Signals zurückgesetzt werden. Der Rücksetzvorgang bezieht sich
dabei auf die Photodiode mit angeschlossenem Komparator und die Logikschaltung. Kri-
tisch für die Rücksetzdauer des Pixels sind dabei vor allem Verzögerungszeiten innerhalb
des Komparators. Bei einem niedrigen Strom 퐼5 wird die Umladedauer maßgeblich vom
zeitlichen Verlauf der Spannung am Differenzverstärkerausgang bestimmt.
Da der Rücksetzvorgang des zeitbasierten Bildelementes im ATIS–Modus mit dem Aus-
lesen der Ereignisse des Änderungsdetektors gekoppelt ist, wird eine niedrige Reset–Zeit
des Pixels angestrebt, um die Signalisierung der Änderungsdetektoren der anderen Pixel
möglichst wenig zu beeinflussen. Anstatt 퐼5 für eine Reduktion der Rücksetzdauer des
Komparators zu erhöhen, was gleichzeitig zu einem starken Anstieg der Energieaufnah-
me des Sensors führt, wurde entsprechend Abbildung III.1 b der PMOS–Transistor MR,K
in die Schaltung zwischen Versorgungsspannung und den Drain von M4 eingefügt. Das
Gate von Transistor MR,K wird dabei mit dem Reset–Signal 푈푟푒푠푒푡 angesteuert, wodurch
der Ausgang der Differenzverstärkerstufe während des Rücksetzvorganges mit 푈푑푑 verbun-
den ist. Die Rücksetzdauer 푡푟 des zeitbasierten Bildelementes hängt somit nicht mehr vom




Eine Anhebung von 퐼7 zur Senkung der Rücksetzdauer 푡푟 wirkt sich dabei, aufgrund der
begrenzten Zeitdauer des Stromflusses, wesentlich weniger stark auf den Gesamtenergie-
bedarf des Sensors aus, als dies bei einer Erhöhung von 퐼5 der Fall wäre.
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Hysterese
Die mit dem Komparator zu detektierende Spannung über der Photodiode ist wie alle
analogen, elektronischen Signale mit einem gewissen Rauschen beaufschlagt. Besitzt der
Komparator eine entsprechend hohe Verstärkung und Bandbreite, kann dieses Rauschen
gegebenenfalls vom Eingang zum Ausgang der Schaltung transferiert werden. Konkret äu-
ßert sich dies durch mehrmaliges Umschalten des Komparators im Bereich der Vergleichs-
spannung. Um ein solches Verhalten zu vermeiden, bieten sich verschiedene Lösungen an.
Eine Möglichkeit besteht in der Verwendung einer an den Komparatorausgang angeschlos-
senen, teildurchlässigen digitalen Speicherzelle. Ist dieser Speicher beispielsweise in der
Lage nur steigende Flanken an den Ausgang weiterzugeben, wird jeweils nur das erste
Unterschreiten der Komparatorschwelle detektiert und dieser Wert solange in der Spei-
cherzelle gehalten, bis ein externes Rücksetzen erfolgt.
Eine flächeneffizientere Lösung ist die Realisierung einer Hysterese in der Komparator-
schaltung. Im konkreten Fall bedeutet dies, dass die Schaltschwelle des Komparators nach
dem Erreichen der Vergleichsspannung über der Photodiode angehoben wird. In Abbil-
dung III.1 b ist eine entsprechende Realisierung mittels lediglich zweier zusätzlicher Tran-
sistoren MH1 und MH2 dargestellt. MH2 dient dabei als Konstantstromquelle, die für eine
hohe Spannung am Komparatorausgang mittels MH1 mit dem Differenzverstärker ver-
bunden wird. Für 푈푒,−>푈푒,+ ist der zusätzliche Schaltungsteil nicht aktiv. Erreicht die
Spannung an 푈푒,− die Vergleichsspannung am Eingang 푈푒,+, gilt gerade 퐼1=퐼2 und damit
auch 퐼4=퐼2, sodass 푈퐷4 am Ausgang des Differenzverstärkers auf einen niedrigeren Wert
sinkt und infolge dessen 푈푎 ansteigt. Durch den somit zugeschalteten Strom 퐼퐻2 folgt
퐼4<퐼2 +퐼퐻2 für den Querstrom im Ausgangszweig des Differenzverstärkers. Um ein erneu-
tes Umschalten des Komparators auszulösen, genügt es damit nicht mehr, die Spannung
an 푈푒,− auf die Referenzspannung an 푈푒,+ anzuheben, vielmehr ist ein um die Hysterese
Δ푈ℎ푦 erhöhter Wert notwendig, um 퐼1=퐼2 + 퐼퐻2 zu erreichen.
Mit Δ푈ℎ푦
Δ푈ℎ푦 = 푈퐺푆1 − 푈퐺푆2 (III.40)
folgt für Transistoren im Bereich schwacher und starker Inversion:
















Die Größe der Hysterese kann somit in Abhängigkeit des Verhältnisses von 퐼퐻2 zu 퐼5 für
퐼퐻2<퐼5 variabel eingestellt werden.
Realisierung
Zur Realisierung des Komparators wurde eine sehr flächeneffiziente Implementierung ge-
wählt. Die Abmaße der Transistoren betragen für die Schaltung entsprechend Abbil-
dung III.1 b dabei lediglich 푊1/2=퐿1/2=0,9휇m, 푊3/4=퐿3/4=1,1휇m, 푊5/7/퐻2=퐿5/7/퐻2=
1,0휇m, 푊6=3,0휇m, 퐿6=0,8휇m, 푊퐻1/푅,퐾=0,24휇m, 퐿퐻1/푅,퐾=0,35휇m, 푊퐻1=0,7휇m und
퐿퐻1=0,35휇m.
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Mit den Standardwerten der Ströme von 퐼5=50nA und 퐼7=1휇A besitzt die Schaltung eine
Verstärkung von 푣0=95dB, was einem Auflösungsvermögen von 60휇V und einem Ein-
gangsspannungsbereich von 0,9V bis 3,3V entspricht.
Der Fehler bei der Bestimmung der Integrationszeit, der durch die zeitliche Verzögerung
der Komparatorschaltung hervorgerufen wird, kann Tabelle III.1 entnommen werden. Die
Rücksetzdauer 푡푟 der Komparatorschaltung beträgt für die angegebenen Ströme 20ns. Für
eine weitere Reduktion der Verzögerungszeiten kann sowohl 퐼5 als auch 퐼7 bei Bedarf al-
lerdings bis zirka 5휇A erhöht werden.
Um den Einfluss von Schwankungen der Komparatorschwelle, bei einer angestrebten Ge-
nauigkeit von 8Bit, auf weniger als 0,5⋅LSB zu senken, darf deren Standardabweichung
nach Gleichung (III.32), für einen Spannungshub 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡 von 2V sowie unter der An-
nahme von 퐶푖푛푡 (3, 2푉 )=15fF und 퐶푖푛푡 (1, 2푉 )=19,3fF, 15mV nicht überschreiten. Dieser
Wert wird mit den angeführten Transistorabmaßen und den prozessabhängigen Parame-
tern 퐴푈푇,푝푚표푠=4,7mV⋅휇m sowie 퐴푈푇,푛푚표푠=6,7mV⋅휇m entsprechend den Gleichungen (I.67)
und (III.30) mit 13mV erreicht.
Der Durchgriff der Spannungsänderung am Drain des Transistors M4 auf die Spannung
über der Photodiode beim Umschalten der Vergleichsspannung beträgt 4,5mV. Bei einer
angenommenen, maximalen Standardabweichung von 10% ergibt sich die Standardabwei-
chung des Absolutwertes zu 450휇V. Für einen Spannungshub von 2V zwischen 푈푟푒푓,ℎ und
푈푟푒푓,푡 entspricht dies einem relativen Fehler von 0,03%.
2.3. Digitale Ausgabeschaltung
Die digitale Ausgabeschaltung im Pixel erfüllt im Wesentlichen zwei Aufgaben: die Ge-
nerierung der zur Bestimmung der Integrationszeit benötigten Ausgangssignale und die
Selektion der entsprechenden Referenzspannung für den Eingang der Komparatorschal-
tung. Als Entwurfskriterien gelten dabei eine flächeneffiziente Implementierung und ein
möglichst niedriger Energiebedarf, idealerweise ohne statischen Stromfluss.
Zustandsautomat
Die Funktionalität der Ausgabeschaltung kann durch einen endlichen Automaten beschrie-
ben werden, welcher die drei Zustände 푍0 (Ruhezustand — die Spannung -푈퐷 über der
Photodiode ist kleiner als die untere Referenzspannung 푈푟푒푓,푡), 푍1 (die Spannung -푈퐷 über
der Photodiode ist größer als die obere Referenzspannung 푈푟푒푓,ℎ) und 푍2 (die Spannung
-푈퐷 über der Photodiode befindet sich zwischen der oberen und unteren Referenzspan-
nung 푈푟푒푓,ℎ und 푈푟푒푓,푡) annehmen kann. Bei der Realisierung eines Automaten mittels
binärer Speicherelemente können sich allerdings prinzipbedingt, wenn die Anzahl der ei-
gentlich zu kodierenden Zustände nicht gerade einer Potenz zur Basis 2 entspricht, aus
den möglichen Speicherbelegungen zusätzliche Zustände ergeben. Auch wenn durch ei-
ne entsprechende Implementierung sichergestellt ist, dass diese Zustände im regulären
Betrieb niemals auftreten, so muss darüber hinaus Vorsorge getroffen werden, dass die
entsprechende Speicherbelegung, z.B. hervorgerufen durch den Einschaltvorgang, nicht
zur Blockade des Automaten führt. Da die drei Zustände 푍0, 푍1 und 푍2 mittels zweier
binärer Speicherelemente darstellbar sind, ergibt sich ein zusätzlicher Zustand 푍푋 .











Abbildung III.4: Modell der digitalen Ausgabeschaltung als Mealy–Automat
Abbildung III.4 und Tabelle III.2 beschreiben die Zustandsübergänge und Ausgaben am
Modell eines Mealy–Automaten. Zu beachten ist dabei, dass nicht alle Eingabewerte für
den Automaten in einen bestimmten Zustand dargestellt sind, sondern nur die durch die
interne und externe Beschaltung des Pixels jeweils sinnvoll möglichen. Die Schaltung be-
findet sich nach abgeschlossener Bildaufnahme des Pixels solange im Zustand 푍0, bis die
Photodiode durch Anlegen des Reset–Signals 푈푟푒푠푒푡=0 zurückgesetzt wird. Damit geht der
Automat gleichzeitig in den Zustand 푍1 über, während die obere Referenzspannung 푈푟푒푓,ℎ
mittels des Schalters 푈푠푟푒푓=1 an den negativen Komparatoreingang angelegt wird. Bei Er-
reichen dieser Spannung über der Photodiode (푈푎=1) erfolgt die Ausgabe von 푈푟푒푞,푦푎푏=0
als Signalisierung der entsprechenden Zeile. Für die daraus resultierende externe Eingabe
des Signals 푈푎푐푘,푦푎푏=1 an den Automaten wird 푈푟푒푞,푥푎푏ℎ=0 als Signalisierung der Spalte
des Bildelementes gesetzt. Mit dem Anlegen des Quittierungssignals 푈푎푐푘,푥푎푏ℎ=1 erfol-
Eingabe Ausgabe
K Ureset Ua Uack,yab Uack,xabh Uack,xabt Ureq,yab Ureq,xabh Ureq,xabt Usref
K0 1 0 0 0 0 1 1 1 0
K1 0 0 0 0 0 1 1 1 1
K2 1 0 0 0 0 1 1 1 1
K3 1 1 0 0 0 0 1 1 1
K4 1 1 1 0 0 0 0 1 1
K5 1 1 1 1 0 1 1 1 0
K6 1 0 0 0 0 1 1 1 0
K7 1 1 0 0 0 0 1 1 0
K8 1 1 1 0 0 0 1 0 0
K9 1 1 1 0 1 1 1 1 0
K10 0 0 0 0 0 1 1 1 1
KX - - - - - 1 1 1 1
Tabelle III.2: Beschreibung der Zustandsübergänge und Ausgaben des Mealy–Automaten
nach Abbildung III.4





















Abbildung III.5: Schematische Darstellung der digitalen Ausgabeschaltung
gen schließlich der Zustandsübergang zu 푍2, das Umschalten der Referenzspannung am
Komparator auf den niedrigeren Wert 푈푟푒푓,푙 mittels 푈푠푟푒푓=0 und das Zurücksetzen der
Ausgabesignale. Bei Erreichen der unteren Referenzspannung über der Photodiode wird
푈푟푒푞,푦푎푏 erneut auf 0 gesetzt und nach erfolgter Eingabe des Signals 푈푎푐푘,푦푎푏=1 wechselt
푈푟푒푞,푥푎푏푡 auf den Wert 0. Mit dem Anlegen des Quittierungssignals 푈푎푐푘,푥푎푏푡=1 erfolgen
schließlich der Zustandsübergang zu 푍0 und das Zurücksetzen der Ausgabesignale. Wird
während der Integration des Photostromes und vor dem Erreichen der unteren Referenz-
spannung ein Reset–Signal gesendet, so geht der Automat in den Zustand 푍1 über. Sollte
der nicht gewünschte Zustand 푍푋 , beispielsweise durch den Einschaltvorgang, auftreten,
so geht der Automat, unabhängig von den Eingabewerten, sofort in den Zustand 푍1 über.
Funktionale Beschreibung
Abbildung III.5 zeigt eine schematische Darstellung der digitalen Ausgabeschaltung. Die
Schaltung kann funktional in sechs Blöcke unterteilt werden.
Zwei 1Bit–Speicher dienen der Kodierung der drei gewünschten Automatenzustände. Je-
weils ein Block kombinatorischer Logik wird zur Ansteuerung der Speicher und zur Gene-
rierung der Ausgabesignale genutzt. Ein weiterer Funktionsblock umfasst den Schalter zur
Selektion der entsprechenden Referenzspannung. Das Ansteuersignal hierfür wird vom Zu-
standsspeicher generiert und mittels des Pegelwandlers auf den Eingangsspannungsbereich
des Schalterblocks angepasst. Dies ist nötig, da die digitale Ausgabeschaltung aus Gründen
eines niedrigeren Energieumsatzes und geringerer Verzögerungszeiten mit 1,8V Betriebss-
pannung arbeitet, an den Komparatoreingang allerdings Signale mit einer Spannung bis
3,3V angelegt werden können.
Realisierung
Abbildung III.6 und Abbildung III.7 zeigen die Realisierung der Ausgabeschaltung auf
Transistor–Ebene entsprechend der schematischen Darstellung nach Abbildung III.5.
Bei der Wahl der statischen Speicherelemente wurde auf die aus der SRAM–Zelle be-
kannte Schaltung kreuzgekoppelter Inverter zurückgegriffen. Der Vorteil gegenüber einem
Flip–Flop als Speicherelement liegt in einem deutlich geringeren Flächenbedarf. Wäh-

































Abbildung III.6: Realisierung der Ausgabeschaltung auf Transistor–Ebene (ohne Pegel-
wandler und Schalter)
rend für ein ungetaktes RS–Flip–Flop, welches in der Minimalausführung in CMOS–
Schaltungstechnik aus zwei NAND–Gattern besteht, mindestens 8 Transistoren benö-
tigt werden, genügen für die vorgestellte Lösung 4 Transistoren je zu speicherndem Bit.
Anders als bei der 6–Transistor–Zelle der SRAM–Schaltung werden in der vorliegen-
den Implementierung das Signal und das entsprechende Komplementärsignal nicht an
beide Ausgänge (bzw. Eingänge) der Schaltung angelegt, sondern nur an den Ausgang
des Inverters mit der niedrigeren Treiberstärke. Bei einer entsprechenden Dimensionie-
rung des Inverters und der Ansteuerschaltung stellt die vereinfachte Realisierung keine
Einschränkung der Funktionalität dar. Die Umschaltverzögerung erhöht sich zwar ge-
ringfügig, die Flächenreduktion aufgrund eingesparter Transistoren ist allerdings deut-
lich stärker zu gewichten. In der vorliegenden Implementierung gilt für die Zustände
푍={Speicherelement II, Speicherelement I}: 푍0={0, 0}, 푍1={1, 0}, 푍2={0, 1} und
푍푋={1, 1}.
Das Ausgangssignal 푈푟푒푞,푦푎푏 wird durch eine logische Verknüpfung des Komparatoraus-
gangs mit den Inhalten der Speicherelemente erzeugt. Für 푈푟푒푞,푥푎푏ℎ und 푈푟푒푞,푥푎푏푡 hängt
die Ausgabe zusätzlich vom Status des Signals 푈푎푐푘,푦푎푏 ab. An den Ausgängen ist da-
bei ein als Stromquelle geschalteter PMOS–Transistor (nicht dargestellt) angeschlossen,
durch welchen die entsprechenden Signale einer Zeile beziehungsweise SpalteWired–NOR–
verbunden sind.
Beim Rücksetzvorgang (푈푟푒푠푒푡,푥푎푏=푈푟푒푠푒푡,푦푎푏=1) der Schaltung vor Beginn der Belichtungs-
messung wird die Speicherzelle II mit 1 belegt. Durch eine UND–Verknüpfung von 푈푟푒푠푒푡,푎푏
mit dem zweifach invertierten Ausgangssignal 푈푎 des Komparators ist sichergestellt, dass
ein Umschalten erst bei zurückgesetztem Komparator erfolgt und somit keine Glitches in
der Kommunikation nach außen auftreten. Entsprechend dem Inhalt des Speichers II wird
mittels des Pegelwandlers an den positiven Eingang des Komparators die obere Referenz-
spannung 푈푟푒푓,ℎ angelegt. Im Anschluss erfolgt durch die Kopplung von Speicher II und
Speicherelement I mittels der Transistoren M6 und M7, das Beschreiben von Speicher I
mit 0. Zur Vermeidung von Glitches auf den Ausgabeleitungen während des Rücksetz-
vorganges besitzt Inv1 eine deutlich über 푈푑푑,1,8푉 liegende Schaltschwelle. Dadurch ist in








Abbildung III.7: Realisierung des Pegelwandlers und des Schalters zur Selektion der Re-
ferenzspannung auf Transistor–Ebene
jedem Fall sichergestellt, dass die Verbindung zwischen dem Eingang von Speicherzelle I
und 푈푑푑,1,8푉 mittels M6 unterbrochen ist, bevor M5 leitfähig wird.
Erreicht die Spannung über der Photodiode die obere Referenzspannung 푈푟푒푓,ℎ, steigt 푈푎
entsprechend an. Infolge der UND–Verknüpfung des Inhaltes von Speicher II mit dem
zweifach invertierten Signal 푈푎 wird zuerst 푈푟푒푞,푦푎푏 und, bei erfolgter Quittierung mittels
푈푎푐푘,푦푎푏, auch 푈푟푒푞,푥푎푏ℎ gesetzt. Mit dem externen Setzen von 푈푎푐푘,푥푎푏ℎ nimmt der Inhalt von
Speicher II den Wert 0 an, und die Ausgangssignale 푈푟푒푞,푦푎푏 und 푈푟푒푞,푥푎푏ℎ gehen auf ihren
Ruhewert zurück. Mit der Änderung der Belegung von Speicher I ändert sich entspre-
chend auch das an den positiven Komparatoreingang angelegte Referenzsignal zu 푈푟푒푓,푡.
Fällt die Spannung 푈푎 am Komparatorausgang infolge dessen auf 0, wird der Inhalt von
Speicherzelle I auf 1 gesetzt.
Erreicht die Spannung über der Photodiode die niedrigere Referenzspannung 푈푟푒푓,푡, steigt
푈푎 erneut an. Adäquat der Signalisierung beim Passieren der oberen Vergleichsspannung
wird zuerst 푈푟푒푞,푦푎푏 und nachfolgend 푈푟푒푞,푥푎푏푡 gesetzt. Nach dem externen Quittieren mit-
tels 푈푎푐푘,푥푎푏푡 wird der Inhalt von Speicherzelle I auf 0 gesetzt, woraufhin die Signale 푈푟푒푞,푦푎푏
sowie 푈푟푒푞,푥푎푏푡 auf ihren Ruhewert zurückgehen. Der Integrationszyklus ist damit abge-
schlossen. Da beide Speicherzellen mit 0 belegt sind, erfolgt keine weitere Signalisierung
nach außen, unabhängig vom Wert, den 푈푎 besitzt.
Durch die Schaltung ist weiterhin sichergestellt, dass beim Auftreten des verbotenen Zu-
standes 푍푋={1, 1} durch die Verbindung von Speicherelement II mit Speicherelement I
mittels M6 und M7 der Speicher I inhärent mit 0 belegt wird, der Automat also definiert
in den Zustand 푍1={1, 0} übergeht.
3. Schaltung zur Detektion relativer Änderungen der
Bestrahlung
Der Schaltungsteil zur Detektion relativer Änderungen der Bestrahlung kann in zwei Be-
reiche untergliedert werden — den eigentlichen Änderungsdetektor, der als Analogschal-
tung ausgeführt ist, und einen Digitalteil, welcher die Ausgabe–, Rücksetz– und Auswahl-
schaltung enthält.
Im Gegensatz zum zeitbasierten Bildelement wird die Schaltung zur Detektion relati-
ver Änderungen der Strahlungsintensität komplett mit einer Versorgungsspannung von
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3,3V betrieben. Da die digitalen Elemente nur einen sehr geringen Anteil an der Gesamt-
schaltung darstellen, ist die Verwendung zweier unterschiedlicher Betriebsspannungen,
aufgrund der zusätzlich nötigen Pegelwandlerstufen, nicht sinnvoll.
3.1. Analoger Schaltungsteil
Der Analogteil des Änderungsdetektors setzt sich im Wesentlichen aus vier Funktions-
blöcken zusammen — dem aktiven logarithmischen Photodetektor, einem Source–Folger,
dem Differenzverstärker und zwei Komparatoren. Abbildung III.8 zeigt die Realisierung
der schematischen Darstellung II.6 auf Transistor–Ebene, deren Implementierung weitest-
gehend den Ausführungen in [LPD08] entnommen ist. Nachfolgend wird zusätzlich speziell
auf den Einfluss von Parameterschwankungen auf die Detektionsgenauigkeit eingegangen.
Photodetektor
Bei der Wahl der zu verwendenden Photodiode im Änderungsdetektor wurden ähnliche
Kriterien wie bei der Entscheidung für das photosensitive Element im zeitbasierten Teil
des ATIS–Pixels zu Grunde gelegt (siehe Abschnitt III.2.1.). Die Größe der n–Wannen/p–
Substrat–Diode wurde mit 6휇m × 11휇m dimensioniert.
Der Anschluss 퐼푝ℎ,푠푢푚 zum Nachliefern des in der Diode generierten Photostromes 퐼푝ℎ
kann entweder mit der Betriebsspannung 푈푑푑 verbunden werden oder wahlweise zur Mes-
sung der mittleren Szenenhelligkeit Verwendung finden. Dafür werden die entsprechenden
Anschlüsse aller Änderungsdetektoren des Sensorfeldes zusammengefügt und der Sum-
menstrom bzw. der gespiegelte Summenstrom einer Integrationskapazität zugeführt. Die
Spannung über der Kapazität wird dabei während der Integration permanent mit ei-
ner Referenzspannung verglichen. Sobald diese erreicht ist, erfolgen die Generierung eine
Impulses einer definierten Länge und das Zurücksetzen der Integrationskapazität. Die
Schaltung zur Messung der mittleren Szenenhelligkeit arbeitet somit als freilaufender Os-
zillator, wobei die Pulsfrequenz von der Größe des Gesamtphotostromes abhängt, und die
Zeit zwischen den Pulsen ein Maß für die mittlere Intensität der auf die Sensormatrix
treffenden Strahlung darstellt.
Der Verstärker V1 ist als Inverter mit Stromquellenlast ausgeführt. Der gegenüber ei-
nem einfachen, invertierenden Verstärker zusätzlich eingefügte Kaskode–Transistor M3
verbessert die Eigenschaften der Schaltung in zweierlei Hinsicht. Einerseits wird der Aus-
gangswiderstand der Schaltung gesteigert, sodass die Kleinsignalverstärkung 푣1 erhöht
werden kann, wobei gilt:
푣1 ≈ − 푔푚2
푔퐷푆4
(III.43)
Mit Transistoren im Bereich der schwachen Inversion folgt daraus:
푣1 ≈ − 1
푛2 푈푡 휆4
(III.44)
Für Transistorabmaße von 푊1/2/3=퐿1=1,2휇m, 퐿2/3=0,7휇m, 푊4=1휇m und 퐿4=3휇m er-
gibt sich eine Verstärkung 푣1 zu -800.
Andererseits kann durch Verwendung der kaskadierten Verstärkerstufe die Auswirkung der
Miller–Kapazität des Transistors M2 reduziert werden, da die Spannung am Drain von M2





























Abbildung III.8: Realisierung des analogen Teils des Änderungsdetektors auf Transistor–
Ebene nach [LPD08]
mittels M3 nahezu konstant gehalten wird. Dies ist von Bedeutung, da eine zusätzliche
kapazitive Belastung an dieser Stelle der Schaltung zu einer Erhöhung der Integrations-
kapazität führt, was eine reduzierte Bandbreite des Photodetektors zur Folge hat. Mittels
des durch die Spannung 푈푏푖푎푠,푞 an M4 einstellbaren Stromes 퐼4 kann darüber hinaus die
Spannung über der Photodiode festgelegt werden:
−푈퐷 = 푛2
푛4











Zwischen Photodetektor und nachfolgendem Differenzverstärker ist, bezüglich der Ent-
kopplung des sensitiven Ausgangs des Photorezeptors vom geschalteten Verstärker, ein
Source–Folger eingefügt. Aufgrund des Bulk–Effektes beträgt die Verstärkung 푣푠푓 dabei
nicht 1, sondern ist mit einem Wert im Bereich von 0,9 etwas niedriger.








Der Strom 퐼6 muss dabei einen entsprechend Gleichung (II.26) um den Faktor 퐶2/(퐶퐷/푣1
+퐶푀1,푎) größeren Wert als der Photostrom aufweisen, damit die Bandbreite der Schaltung
nicht durch den Source–Folger begrenzt wird. Alternativ kann die Bandbreite bei niedrigen
Photoströmen, welche ein stärkeres Rauschen des Photodetektors bedingen, allerdings
durch einen geringeren Querstrom 퐼6 auch aktiv begrenzt werden, um auf diese Weise
höherfrequente Rauschanteile herauszufiltern.
Differenzverstärker
Die Verstärkerschaltung V2 zum Aufbau des Differenzverstärkers ist als invertierender
Verstärker mit Stromsenkenlast ausgeführt. Die Verstärkung der Schaltung, die durch das
Kapazitätsverhältnis 퐶1/퐶2 bestimmt wird, hat für die Implementierung mit 퐶1=280fF,
퐶2=14fF und 푣2=350 einen Wert von 20. Da die Kondensatoren als MIM –Kapazitäten
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zwischen der fünften und sechsten Verdrahtungsebene ausgeführt sind, also über den ak-
tiven Strukturen angeordnet werden können, erfährt das Design der Pixelzelle durch die
für die Implementierung benötigten Flächen keine wesentliche Vergrößerung.
Das Zurücksetzen der Differenzverstärkerschaltung erfolgt mittels des Signals 푈푟푒푠푒푡,푥푦=0V.
Das Gate von M10 wird dabei mit dem Ausgang des Inverters verbunden. Die sich am Gate
des Transistors einstellende Spannung entspricht dabei gerade dem Gleichspannungswert
am Ausgang des Verstärkers. Dieses Potenzial stellt darüber hinaus als Eingangswert der
Komparatoren gleichzeitig die Vergleichspannung 푈푑푖푓푓,0 zur Detektion von positiven und
negativen Änderungen der Bestrahlung dar. 푈푑푖푓푓,0 kann durch den Strom 퐼9 eingestellt
werden und berechnet sich für Transistoren im Bereich schwacher Inversion dabei zu:












Für die Streuung von 푈푑푖푓푓,0 in Abhängigkeit der Schwellspannungsschwankungen der
Transistoren M9 und M10 gilt in Anlehnung an die Ausführungen für den Inverter mit









Die Dimensionierung der Transistoren M9 und M10 stellt dabei einen Kompromiss zwi-
schen der Größe des Pixels und der Streuung von 푈푑푖푓푓,0 dar. Mit Transistorabmaßen von
푊9/10=퐿9/10=1,2휇m ist 휎푈푑푖푓푓,0=7mV.
Zur Realisierung einer separaten Abschaltung des Änderungsdetektors ist parallel zum
Reset–Transistor M8 zusätzlich der Transistor M7 implementiert. Wird dieser mittels
푈푠푒푙푒푐푡=0V leitend geschaltet, erfolgt durch den Differenzverstärker keine Signalisierung
einer Änderung.
Um eine optimale Funktionsweise des gesamten Bildelementes bezüglich der erwünschten
Redundanzunterdrückung zu erzielen, ist es notwendig, dass Leckströme durch die Tran-
sistoren M7 und M8, welche mit der Zeit zu einer Veränderung der auf dem isolierten
Gate von M10 gespeicherten Ladung führen, zu reduzieren. M7 und M8 sind daher in einer
separaten n–Wanne ausgeführt, deren Potenzial variabel eingestellt werden kann. Durch
Anpassung des Potenzials an die Gate–Spannung von M10 kann sichergestellt werden, dass
die Potenzialdifferenz zwischen den Source–Gebieten von M7 und M8 und der n–Wanne
niedrig ist, und damit speziell die entsprechenden Diodensperrströme der Schalterele-
mente zur Wanne, welche den Hauptanteil der Leckströme darstellen, wirksam reduziert
werden [KMN+01].
Das nichtideale dynamische Verhalten von Transistoren bei der Verwendung als elektroni-
sche Schalter kann zu Problemen bei der Integrität der geschalteten Signale führen. Beim
Abspeichern von Spannungswerten auf Kapazitäten wird dies vor allem durch die vom
Transistor ausgehende Ladungsinjektion hervorgerufen. Unter Ladungsinjektion versteht
man in diesem Zusammenhang die durch injizierte Ladungen verursachte Spannungs-
abweichung auf der Speicherkapazität beim Übergang des Schalters in den sperrenden
Zustand. Bei MOS–Schaltern wird dies durch Ladungen aus dem leitfähigen Kanal und
den Überlappungskapazitäten des Transistors hervorgerufen [WVR87, SPS87]. Entspre-
chend des Transistortyps erfolgt beim Öffnen des Schalters dabei ein Aufbringen oder
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Absaugen einer bestimmten Ladungsmenge von der Speicherkapazität. Die sich dabei
auf der Speicherkapazität einstellende Spannungsänderung hängt von mehreren Fakto-
ren ab, wie beispielsweise der Steilheit der Schaltflanke [Arn02], wird jedoch maßgeblich
vom Verhältnis der Kanal– und Überlappungskapazität des Transistorschalters zur an-
geschlossenen Lastkapazität bestimmt. Da in der vorliegenden Implementierung für die
Realisierung der Schalter Transistoren mit Minimalabmaßen gewählt wurden, die Spei-
cherkapazität am Gate von M10, aufgrund des kapazitiv ausgeführten Differenzverstärkers,
relativ groß ist und die Signalflanke beim Sperren des Schalters eine niedrige Anstiegs-
geschwindigkeit besitzt, hält sich die durch Ladungsinjektion im Speicherknoten hervor-
gerufene Spannungsänderung in der Größenordnung von 100휇V in einem tolerierbaren
Bereich. Maßnahmen zur Reduktion des Schaltereinflusses, wie beispielsweise Kompensa-
tionsschaltungen [EG89], sind somit nicht nötig.
Komparatoren
Mittels der beiden mit dem Differenzverstärker verbundenen Komparatoren kann zwischen
einer positiven (푈표푢푡,+) und negativen (푈표푢푡,−) Änderung in der Bestrahlung unterschieden
werden.
Das freie Einstellen der Schaltschwellen 푈+ und 푈− erfolgt durch die Spannungen 푈푏푖푎푠,+
und 푈푏푖푎푠,− zu:
























푈+ wird dabei etwas niedriger als 푈푑푖푓푓,0 gewählt, während der Wert von 푈− oberhalb von
푈푑푖푓푓,0 liegt. In der vorliegenden Implementierung wurden die Transistorbreiten, bei glei-
cher Länge wie im Differenzverstärker, darüber hinaus mit푊11=2푊9/13 und푊14=2푊10,12
dimensioniert.
Die Differenz Δ푈+/− zwischen 푈푑푖푓푓,0 und 푈+ sowie 푈− entsprechend den Gleichungen
(III.47), (III.49) und (III.50) berechnet sich zu:


















Für den Sonderfall gleicher Werte der Spannungen 푈푏푖푎푠,푑, 푈푏푖푎푠,+ und 푈푏푖푎푠,− gilt für
Δ푈+/−:
Δ푈+/− = ∓푛10/12/14 푈푡 ln 2 (III.53)
Mit 푛10/12/14=1,6 ergibt sich Δ푈+/− zu 27mV. Diese Differenz genügt nach Gleichung
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zur Detektion relativer Änderungen der Bestrahlung von 3,8%. Die Detektion kleine-
rer relativer Änderungen scheint aufgrund des vergleichsweise niedrigen Signal–Rausch–
Verhältnisses des logarithmischen Photodetektors entsprechend Gleichung (II.28) wenig
sinnvoll.
Für die Streuung von 푈+/− in Abhängigkeit der Schwellspannungsschwankungen der Tran-

















Für die Implementierung ergeben sich 휎푈+=9mV und 휎푈−=8mV. Die Streuung der Span-












wobei für die Realisierung 휎Δ푈+ und 휎Δ푈− jeweils 12mV sowie 11mV betragen. Gemäß
Gleichung (III.54) entspricht dies einer Änderung der Bestrahlungsstärke von zirka 1,8%
und 1,6%.
3.2. Digitaler Schaltungsteil
Der Digitalteil des Bildelementes zur Detektion von Änderungen der Bestrahlung setzt
sich aus den in Abbildung III.9 dargestellten Ausgabe–, Rücksetz– und Auswahlschaltun-
gen zusammen.
Die Versorgungsspannung der Schaltungen beträgt dabei, wie auch für den Analogteil,
3,3V, allerdings sind die entsprechenden Zuleitungen zur Reduktion von Einflüssen digi-
taler Schaltvorgänge für Analog– und Digitalteil getrennt ausgeführt.
Ausgabeschaltung
Die Ausgabeschaltung, dargestellt im linken Teil der Abbildung III.9, entspricht in ihrer
Funktionsweise der Ausgabe–Logik des zeitbasierten Bildelementes.
Bei Detektion einer Intensitätsänderung am Ausgang der Komparatoren wird dies zuerst
mittels 푈푟푒푞,푦푟푒푙 dem Zeilen–Arbiter signalisiert. 푈표푢푡,+ ist dazu direkt mit dem Transistor
M24 verbunden, während der Pegel von 푈표푢푡,− vor der Ansteuerung des Transistors M25
durch einen Inverter, bestehend aus M18 und M19, gewandelt werden muss. Für die Si-
gnalisierung der Spalte durch 푈푟푒푞,푥푟푒푙+ und 푈푟푒푞,푥푟푒푙− hängt die Ausgabe zusätzlich vom
Status des Signals 푈푎푐푘,푦푟푒푙 ab. An den Ausgängen ist dabei ein als Stromquelle geschalte-
ter PMOS–Transistor (nicht dargestellt) angeschlossen, durch welchen die entsprechenden
Signale einer Zeile beziehungsweise Spalte Wired–NOR–verbunden sind.






























Abbildung III.9: Auswahl–, Rücksetz– und Ausgabeschaltung des Änderungsdetektors
Rücksetzschaltung
Die mittlere Darstellung in Abbildung III.9 zeigt die Rücksetzschaltung des Differenzver-
stärkers im Änderungsdetektor.
Mit der Quittierung der signalisierten Intensitätsänderung durch die Signale 푈푎푐푘,푦푟푒푙=푈푑푑
und 푈푎푐푘,푥푟푒푙=푈푑푑 wird 푈푟푒푠푒푡,푥푦 auf 0 gezogen und im Differenzverstärker das Gate des
Transistors M10 mit dem Drain verbunden. Wenn 푈푎푐푘,푦푟푒푙 und 푈푎푐푘,푥푟푒푙 auf 0 zurückge-
setzt sind, steigt die Spannung über der Kapazität C3 infolge des durch 퐼푏푖푎푠,푟 an M17
einstellbaren Stromes daraufhin kontinuierlich an. Übersteigt 푈푟푒푠푒푡,푥푦 die Schaltschwelle
des Transistors M8, ist der Rücksetzvorgang des Differenzverstärkers abgeschlossen. Durch
Einstellen des Stromes 퐼17 kann bei hoher zeitlicher Aktivität in der Szene die Datenrate
entsprechend reduziert werden.
Auswahlschaltung
Die Auswahlschaltung zum An– bzw. Abschalten einzelner Änderungsdetektoren ist im
rechten Teil von Abbildung III.9 dargestellt.
Die Schaltung besteht aus einem NAND–Gatter zur Verküpfung der gewählten Zeilen–
und Spaltenkoordinaten, einem Inverter und zwei Transmission–Gates. Der Ansatz zur
Realisierung mittels Transmission–Gates bringt gegenüber einer herkömmlichen Imple-
mentierung, bestehend aus Logikgatter mit komplementären Transistoren, einen Gewinn
von sechs Transistoren. Die invertierten Ansteuersignale 푈푔,푠푒푙푒푐푡 und !푈푔,푠푒푙푒푐푡 der Transmis-
sion–Gates zum Anschalten/Abschalten des Änderungsdetektors werden dabei aus Grün-
den der Flächenersparnis nicht im Bildelement selbst erzeugt, sondern separat zur Schal-
tung geführt.
4. Layout
Abbildung III.10 zeigt das Layout des ATIS–Bildelements. Das Pixel kann in der physi-
kalischen Implementierung dabei in drei Blöcke unterteilt werden: photosensitives Gebiet,
analoger und digitaler Schaltungsteil. Das gesamte Bildelement besitzt eine Größe von
28휇m × 28휇m, was zu einem Raster der Pixel von 30휇m × 30휇m führt. Der Anteil des
photosensitiven Gebietes an der Gesamtfläche des Sensorelementes beträgt dabei zirka
30%.
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Abbildung III.10: Layout des Bildelementes
Das photosensitive Gebiet setzt sich aus zwei n–Wannen/p–Substrat Photodioden zusam-
men, wobei das größere der Elemente den Photorezeptor zur zeitbasierten Intensitätsmes-
sung darstellt. Vom Gesichtpunkt der Symmetrie her betrachtet, wäre eine Realisierung
der Photodiode zur zeitbasierten Messung um das photosensitive Gebiet des Änderungs-
detektors herum ideal. Aufgrund der für ein solches Layout zusätzlich benötigten Fläche,
aber vor allem wegen einer deutlich höheren Wahrscheinlichkeit des ungewollten Überspre-
chens zwischen beiden Elementen, wurde von einer solchen Implementierung abgesehen.
Beim Design der Photodioden wurde auf die Vermeidung rechtwinkliger Strukturen und
den Einsatz von Guard–Elementen zur Separierung der photosensitiven Gebiete voneinan-
der und von den anderen Teilen der Schaltung sowie auf eine ausreichende Kontaktierung
geachtet. Darüber hinaus wurde das allgemein übliche Aufbringen der Salicid–Schicht über
den Photodioden unterbunden, wodurch ein wesentlich größerer Anteil der auftreffenden
Strahlung zum photosensitiven Gebiet transmittiert wird.
Im analogen Teil des Bildelementes sind der Komparator des zeitbasierten Bildelementes
und der Analogteil des Änderungsdetektors zusammengefasst. Die übrigen Komponenten
des Pixels sind im Digitalteil vereinigt. Die Betriebsspannungen und Masse–Anschlüsse
für analoge und digitale Schaltungsteile sind dabei voneinader getrennt, wie auch für die
Schaltungsteile selbst eine Separierung mittels Guard–Strukturen vorgenommen wurde,
wodurch eine Einkopplungen digitaler Signale vermieden wird. Während der Analogteil
25% der Pixelfläche umfasst, füllt der Digitalteil 45% eines einzelnen Bildelements.
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Abbildung III.11: Layout des ATIS
Die Kondensatoren des Änderungsdetektors sind als MIM–Kapazitäten zwischen fünfter
und sechster Metallisierungsebene ausgeführt und über den aktiven Schaltungsteilen (mit
Ausnahme des photosensitiven Gebietes) angeordnet. Zur Schirmung der Kondensatoren
gegenüber Einkopplungen der in der dritten Metallisierungsebene verlaufenden digitalen
Signalleitungen und zur Vermeidung von Lichteinfall auf aktive Schaltungsstrukturen,
wobei die Photodioden ausgenommen sind, wurde das Bildelement in der vierten Metal-
lisierungsebene großflächig mit Betriebsspannung– und Masse–Leitungen überzogen.
Technologie UMC L180 MiM/RF 1P6M Standard CMOS
Versorgungsspannung 3,3V (digital), 1,8V (analog)
Schaltkreisfläche 9,9mm × 8,2mm
Optisches Format 2/3"
Anzahl der Pixel 304 × 240 (QVGA)
Pixelgröße 30휇m × 30휇m
Füllfaktor 30% (20% absolute Intensitätsmessung, 10% Änderungs-
detektor)
Pixelkomplexität 77 Transistoren, 3 Kondensatoren, 2 Photodioden
Ausgabeformat asynchrone Datenübertragung im Adress–Event–Format
Tabelle III.3: Technische Daten der Realisierung
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Abbildung III.11 zeigt das Layout des hergestellten Schaltkreises. Die Größe des gesamten
Bildsensors mit 304 × 240 Pixeln beträgt 9,9mm × 8,2mm, wobei die Sensormatrix selbst
eine Fläche von 9,1mm × 7,2mm umfasst. Die erste und die letzte Zeile sind dabei jeweils
um die halbe Breite eines Pixels versetzt, sodass beim Betrieb des Bildaufnehmers als
Zeilensensor in den beiden obersten und untersten Zeilen de facto die doppelte räumliche
Auflösung zur Verfügung steht.
Neben dem Sensorfeld sind die entsprechenden Auslese– und Rücksetzschaltungen für
die zeitbasierte Belichtungsmessung und die Detektion von Änderungen der Bestrahlung
angeordnet. Darüber hinaus beinhaltet die Realisierung die in Abschnitt I.3.1. beschrie-
bene Schaltung zur Messung der mittleren Intensität der auf die Sensormatrix treffenden
Strahlung und einen internen Generator nach [DS05] zur Bereitstellung sämtlicher Bias–
Spannungen des Schaltkreises.
In Tabelle III.3 sind einige technischen Daten der Implementierung noch einmal zusam-
mengefasst.






Am gefertigten Bildsensor wurden umfangreiche optische und elektrische Messungen zur
Charakterisierung vorgenommen. Nachfolgend sollen dabei die wichtigsten Ergebnisse be-
züglich des Verhaltens sowohl des einzelnen Bildelementes als auch der gesamten Sensor-
matrix dargestellt werden.
Abbildung IV.1 zeigt ein Photo des Schaltkreises, wobei der Prototyp in einem CQFP1
mit 160 Anschlüssen gehäust ist. Zur Aufnahme des Schaltkreises fand eine entsprechende
Platine [WMP09] Verwendung. Die digitalen Sensordaten wurden wahlweise mittels ei-
nes Logikanalysators AD1692 von Agilent mit einer maximalen Zeitauflösung von 1,25ns
oder eines speziell für die Akquirierung asynchroner Daten entwickelten Prozessorsys-
tems [HSP09] auf Basis der bekannten SPARC2 V8–Architektur ausgelesen. Bei einer
zeitlichen Auflösung von 10ns können damit deutlich längere Datenströme als bei Ver-
wendung des Logikanalysators aufgezeichnet werden. Zur Charakterisierung der Eigen-
schaften der analogen Schaltungsteile im Bildelement diente ein Oszilloskop der Marke
LeCroy Wave Runner 6050 mit einer maximalen Abtastrate von 5 Milliarden Werten je
Sekunde.
2. Bildelement
Nachfolgend sind wichtige optische und elektrische Parameter der beiden Schaltungsteile
des einzelnen Bildelementes auf Pixelniveau dargestellt. Soweit nicht anders aufgeführt
ist, wurde dabei kein Objektiv oder ein ähnliches optisches System verwendet.
2.1. Zeitbasierte Messung der Bestrahlung
Integrationskapazität
Wie bereits in Abschnitt I.2.1. aufgeführt ist, setzt sich die Integrationskapazität aus
der Sperrschichtkapazität der Diode, der Leitungskapazität des Anschlusses am Kompa-
ratoreingang, der Kapazität am Gate des Eingangstransistors der Komparatorschaltung
und der parasitären kapazitiven Belastung am Drain des Rücksetz–Transistors zusammen.
Die Dimensionierung des Photoelementes wurde dabei aufgrund der vom Hersteller des
Schaltkreises bereitgestellten Modelle dieser Kapazitäten vorgenommen. Die Abschätzung
der Qualität der Modelle und die Untersuchung von Auswirkungen entsprechender Pa-
rameterschwankungen im Herstellungsprozess setzt eine messtechnische Bestimmung der
Integrationskapazität voraus.
Aufgrund der, gegenüber der Integrationskapazität, großen, parasitären Anschlusskapazi-
täten auf einem Schaltkreis ist eine direkte Messung der Integrationskapazität nur schwer
möglich. Stattdessen soll ein indirekter, statistischer Ansatz genutzt werden, bei dem
die Abhängigkeit des Photonenrauschens von der Integrationskapazität ausgewertet wird.
Da das Photonenrauschen als statistischer Prozess betrachtet werden kann, bei dem die
1Ceramic Quad Flat Package — flache, vierseitige Gehäusebauform aus keramischem Material
2Scalable Processor ARChitecture — skalierbare Prozessorarchitekur
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Abbildung IV.1: Photographie des Bildsensors
Anzahl N der bis zu einem bestimmten Zeitpunkt auftreffenden Photonen einer Poisson–
Verteilung unterliegt, ist die Zeit bis zum Eintreffen des N –ten Photons entsprechend
erlang–verteilt. Nach [Guo02] gilt für den Zusammenhang zwischen der Anzahl der auf-








Da bei starker Bestrahlung das Photonenrauschen der dominante Rauschanteil im Pho-


















Abbildung IV.2 zeigt die ermittelten Werte der Integrationskapazität in Abhängigkeit
von der Spannung 푈퐷 über der Photodiode. Gegenüber der modellierten Größe der Inte-
grationskapazität liegt der tatsächlich gemessene Wert um 40% höher. Dies ist einerseits
darauf zurückzuführen, dass bei dem vom Hersteller zur Verfügung gestellten Modell
von einer Photodiode mit darüberliegender Salicid–Schicht ausgegangen wird, zur Ver-
besserung des Transmissionsverhaltens während im vorliegenden Design darauf verzichtet
wurde, wodurch die Kapazität, entsprechend Messungen, um zirka 25% ansteigt. Ande-





















Abbildung IV.2: Gemessene Größe der Integrationskapazität 퐶푖푛푡 in Abhängigkeit der
Spannung 푈퐷 über der Photodiode
Gateoxids oder die Tiefe der n–Wanne, herstellungsspezifischen Schwankungen im Bereich
von teilweise mehr als 10%, wodurch der Wert der Integrationskapazität ebenfalls beein-
flusst werden kann. Nicht zuletzt ist der Absolutwert der Sperrschichtkapazität, wenn
kein dedizierter Opto–Prozess verwendet wird, normalerweise kein besonders kritischer
Parameter, sodass auch entsprechend größere Schwankungen auf Wafer–Niveau im Allge-
meinen toleriert werden können.
Dunkelstrom
Anhand der gemessenen Integrationszeit bei abgedunkeltem Bildsensor kann der Dunkel-
strom der Photodiode ermittelt werden. Zur Bestimmung eines entsprechenden Mittel-
wertes für den gesamten Bildsensor wurden die Daten für alle Pixel eines Bildaufnehmers
bestimmt. Bei Raumtemperatur beträgt der Dunkelstrom dabei im Mittel näherungsweise
3fA, was einer für konventionelle CMOS–Technologien üblichen Dunkelstromdichte von
etwa 2nA⋅cm-2 entspricht. Bei Verwendung eines dedizierten Opto–Prozesses kann dieser
Wert allerdings noch mindestens um den Faktor 100 reduziert werden [TNM+07].
Geht man bei “weißem Licht” für eine Beleuchtungsstärke von 1lx vereinfachend vom Auf-
treffen von 10000 Photonen je Sekunde auf einer Fläche von 1휇m2 aus [Lic06] und legt
einen mittleren Quantenwirkungsgrad des Photoelementes von 50% zu Grunde, entspricht
der Dunkelstrom dem generierten Photostrom bei 0,025lx.
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Dynamikbereich
Der Dynamikbereich bestimmt sich entsprechend Gleichung (II.2) aus dem Verhältnis von
längstmöglicher (푡푖푛푡,푚푎푥) zu kürzester (푡푖푛푡,푚푖푛) Integrationszeit:






Die längstmögliche Integrationszeit wird vom Dunkelstrom bestimmt und beträgt für
einen Spannungshub 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡 von 2V näherungsweise 16s. Die niedrigste Integrati-
onszeit 푡푖푛푡,푚푖푛 hingegen kann bei maximaler Bestrahlung gemessen werden. Der entwi-
ckelte Sensor weist bei sehr hohen Beleuchtungsdichten für einen Spannungshub von 2V
minimale Werte für 푡푖푛푡 im Bereich von 100ns auf. Der Dynamikbereich eines einzelnen
Bildelementes beträgt somit 165dB.
Entsprechend den Darstellungen im vorhergehenden Abschnitt zum Dunkelstrom, kann
der Dynamikbereich bei der Verwendung eines dedizierten Opto–Prozesses aufgrund der
damit einhergehenden Reduktion des Dunkelstromes sicher noch um 40dB erhöht werden.
Zeitliches Rauschen und Signal–Rausch–Verhältnis
Das temporäre Rauschen im zeitbasierten Bildelement und auch das davon abgeleitete
Signal–Rausch–Verhältnis können mit Hilfe eines entsprechend ausgestatteten Oszillo-
skops messtechnisch quantifiziert werden.
Für das als Quotient zwischen dem Effektivwert des Nutzsignals 푈푠푖푔 und dem bei die-
sem Nutzsignal existierenden Effektivwert des äquivalenten Rauschsignals 푈푟 definierte
Signal–Rausch–Verhältnis gilt allgemein:






Da der Effektivwert gerade der Standardabweichung eines mittelwertfreien Signals ent-
spricht, folgt mit Gleichung (I.22) zur Beschreibung des Zusammenhangs zwischen Di-
odenspannung und Integrationskapazität somit:






Abbildung IV.3 zeigt das gemessene Signal–Rausch–Verhältnis des zeitbasierten Bildele-
mentes in Abängigkeit des Spannungshubes 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡 und des Photostromes 퐼푝ℎ. Für
einen Spannungshub von 2V kann dabei, entsprechend den Entwurfsvorgaben, ein Signal–
Rausch–Verhältnis von 54dB erreicht werden. Aus der Darstellung ist weiterhin ersichtlich,
dass das SNR mit 10dB je Dekade bei Reduktion des Spannungshubes fällt. Für niedrige
Spannungshübe ist der Abfall etwas höher, da die Photodiode in diesem Bereich zusätzlich
eine reduzierte Integrationskapazität aufweist und das Rauschen der Komparatorschal-
tung, welches näherungsweise einen Effektivwert von 100휇V besitzt, einen höheren Anteil
am Gesamtwert des Rauschens hat. Das Signal–Rausch–Verhältnis ist darüber hinaus
vom Photostrom nahezu unabhängig und nimmt erst für niedrigere Photoströme, bedingt

































Abbildung IV.3: Gemessenes Signal–Rausch–Verhältnis des zeitbasierten Bildelementes in
Abhängigkeit des Spannungshubes 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡 und des Photostromes
퐼푝ℎ
Zeitbasiertes CDS–Verfahren zur Reduktion des örtlichen Rauschens
Abbildung IV.4 verdeutlicht die Wirksamkeit des vorgestellten zeitbasierten Verfahrens
der korrelierten Doppelabtastung bezüglich der Reduktion des Einflusses von zufälli-
gen Verschiebungen Δ푈푠 der Komparatorschwelle auf die Genauigkeit der Bestimmung
der Integrationszeit anhand von Messwerten. Dargestellt ist dabei der relativen Fehler
Δ푡푖푛푡,푢푠/푡푖푛푡 normiert auf die Verschiebung Δ푈푠 der Komparatorschwelle für die Bestim-
mung der Integrationszeit mit und ohne CDS. Für die Messungen wurde die Vergleichs-
spannung am positiven Komparatoreingang mit einem festen Versatz beaufschlagt. Die
nach den Gleichungen (II.20) und (II.21) berechneten theoretischen Verläufe stimmen da-
bei mit den tatsächlich gemessenen Werten gut überein.
Im Vergleich zur unkompensierten Zeitmessung ist der Fehler bei der Bestimmung der
Integrationszeit mittels des zeitbasierten CDS–Verfahrens für einen Spannungshub von
1V näherungsweise um den Faktor 10 geringer. Da die für die Verschiebung der Kompa-
ratorschwelle maßgeblich verantwortlichen Schwellspannungsschwankungen der Transis-
toren mit der Quadratwurzel der Bauelementefläche abnehmen, kann der Flächenbedarf
der Komparatorschaltung, bei gleicher zulässiger Abweichung der Komparatorspannung,
somit um den Faktor 100 reduziert werden. Der Darstellung ist weiterhin zu entneh-
men, dass die Messungenauigkeit bei Verwendung des CDS–Verfahrens, im Gegensatz
zum Standardverfahren, nahezu unabhängig von der Differenz 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡 ist, weshalb




























Abbildung IV.4: Vergleich zwischen berechnetem (Linie) und gemessenem (Punkte) rela-
tiven Fehler der Integrationszeit 푡푖푛푡 normiert auf die Verschiebung Δ푈푠
der Komparatorschwelle als Funktion des Spannungshubes für die Zeit-
bestimmung mit und ohne CDS
die Reduktion des Fehlers bei niedrigeren Spannungshüben deutlich höher ausfällt. Dies
ist besonders bei der Verwendung moderner Fertigungsprozesse mit reduzierten Betrieb-
spannungen und damit verbundenen niedrigeren Spannungshüben über der Photodiode
von Bedeutung.
Zeitbasiertes CDS–Verfahrens zur Reduktion der Stromaufnahme
Neben den in Abschnitt III.2.2. vorgestellten Maßnahmen zur Reduktion der Stromauf-
nahme der Komparatorschaltung im Ruhezustand kann deren Energieumsatz während der
Integrationsphase maßgeblich durch Verwendung des CDS–Verfahrens verringert werden.
Wie ebenfalls bereits in Abschnitt III.2.2. dargestellt ist, hängt die Verzögerungszeit des
Komparators, welche direkten Einfluss auf die Genauigkeit, mit der die Integrationszeit be-
stimmt werden kann, hat, maßgeblich von den Strömen 퐼5 und 퐼7 ab. Bei Verwendung des
CDS–Verfahrens kann 퐼5 dabei deutlich reduziert werden, da die Verzögerungszeit beim
Erreichen der oberen und unteren Vergleichsspannung des Komparators nahezu gleich ist,
und diese Verzögerung bei der Bestimmung der Zeitdifferenz somit entfällt.
Abbildung IV.5 illustriert dies für eine Steigung der Spannung über der Photodiode von
-1V/10휇s. Die gemessenen Werte stimmen dabei mit den in Tabelle (III.1) aufgeführten

























Abbildung IV.5: Gemessener relativer Fehler der Integrationszeit 푡푖푛푡 in Abhängigkeit des
Komparatorstromes 퐼5 bei einer Steigung der Spannung über der Pho-
todiode von -1V/10휇s für die Zeitbestimmung mit und ohne CDS
bei einer so starken zeitlichen Änderung der Spannung ein Wert im Bereich von 50nA ge-
nügt, um den relativen Fehler Δ푡푖푛푡,푣,푐푑푠/푡푖푛푡, bei einer angestrebten Auflösung von 8Bit,
auf unter 0,25⋅LSB zu senken. Für niedrigere Änderungsraten im Bereich von -1V/ms
genügt ein noch wesentlich geringerer Strom 퐼5 in der Größenordnung von lediglich 10nA.
Hysterese der Komparatorschaltung
Entsprechend Gleichung (III.41) gilt für die Hysterese der Komparatorschaltung mit Tran-
sistoren im Bereich schwacher Inversion:






Sind die Transistoren M5 und MH2 von gleicher Größe, folgt daraus:
Δ푈ℎ푦 = 푛1 푈푡 ln





Für 푈푏푖푎푠,푡 − 푈푏푖푎푠,ℎ/푛5 푈푡≫0 gilt dabei mittels Taylor–Entwicklung näherungsweise:
Δ푈ℎ푦 = 2푛1 푈푡 푒
−푈푏푖푎푠,푡−푈푏푖푎푠,ℎ
푛5 푈푡 (IV.9)
















Abbildung IV.6: Vergleich zwischen berechneter (Linie) und gemessener (Punkte) Span-
nung Δ푈ℎ푦 für die Hysterese der Komparatorschaltung in Abhängigkeit
der Spannungsdifferenz 푈푏푖푎푠,푡−푈푏푖푎푠,ℎ
Abbildung IV.6 zeigt Δ푈ℎ푦 in Abhängigkeit der Spannungsdifferenz 푈푏푖푎푠,푡−푈푏푖푎푠,ℎ nach
Gleichung (IV.8) sowie die entsprechenden Messwerte für einen Strom 퐼5 von 100nA.
Berechnung und Messung stimmen dabei gut überein.
2.2. Schaltung zur Detektion relativer Änderungen der Bestrah-
lung
Zur Charakterisierung der Eigenschaften des Änderungsdetektors wurde eine Leuchtdi-
ode als dynamisch ansteuerbare Strahlungsquelle genutzt. Die spektrale Emission des
Bauelementes entspricht dabei in erster Näherung der spektralen Augenempfindlichkeit
des Menschen [Gmb09].
Dynamikbereich
Der Dynamikbereich des Photorezeptors beträgt entsprechend Gleichung (I.81):






Der Dynamikbereich der gesamten Schaltung zur Änderungsdetektion kann entsprechend
als Bereich zwischen maximalem und minimalem Photostrom, für den gerade noch eine
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bestimmte relative Intensitätsänderung sicher detektierbar ist, definiert werden:






Der Wert von 퐼푝ℎ,푚푎푥,푑푒푡 bestimmt sich durch Saturierungseffekte in der Schaltung des
Photorezeptors, während 퐼푝ℎ,푚푖푛,푑푒푡 durch den Dunkelstrom bzw. das Rauschen des Dun-
kelstromes limitiert wird.
Zur Bestimmung der Werte 퐼푝ℎ,푚푎푥,푑푒푡 und 퐼푝ℎ,푚푖푛,푑푒푡 erfolgte die Bestrahlung des Sensors
mittels des Lichtes einer Leuchtdiode, deren Stromfluss rechteckförmig moduliert wur-
de. Der Quotient aus maximal und minimal emittierter spezifischer Lichtausstrahlung
der Leuchtdiode beträgt dabei 2. Die analogen Ansteuerspannungen des Sensors sind für
die unterschiedlichen Bestrahlungsstärken gleich belassen worden. Unter der Annahme,
dass der Photostrom 퐼푝ℎ linear von der Beleuchtungsstärke 퐸푝ℎ abhängt, folgt für den
Dynamikbereich somit:






Für die gemessenen Werte 퐸푝ℎ,푚푎푥,푑푒푡=200000lx und 퐸푝ℎ,푚푖푛,푑푒푡=0,1lx beträgt der Dyna-
mikbereich somit 126dB.
Entsprechend den Darstellungen zum Dunkelstrom für den Schaltungsteil zur zeitbasier-
ten Belichtungsmessung kann der Dynamikbereich bei der Verwendung eines dedizierten
Opto–Prozesses infolge der damit einhergehenden Reduktion des Dunkelstromes, sicher
noch um 40dB erhöht werden.
Detektierbare relative Änderung der Bestrahlung
Die detektierbaren relativen Änderungen des Photostromes in Abhängigkeit der Span-
nungsdifferenzen 푈푏푖푎푠,푑−푈푏푖푎푠,+ und 푈푏푖푎푠,푑−푈푏푖푎푠,− errechnen sich entsprechend den Glei-
chungen (III.51), (III.52) und (III.54).
Für den Sonderfall gleicher Werte der Spannungen 푈푏푖푎푠,푑, 푈푏푖푎푠,+ und 푈푏푖푎푠,− konnte eine
minimal detektierbare Intensitätsänderung von 3% gemessen werden. Für den Betrieb des
Sensors im ATIS–Modus ist die Wahl der Detektionsschwellen im Bereich 10% allerdings
üblicherweise ausreichend. Die Spannungsdifferenzen 푈푏푖푎푠,푑−푈푏푖푎푠,+ und 푈푏푖푎푠,푑−푈푏푖푎푠,−
betragen dabei zirka ∓50mV. Abbildung IV.7 zeigt am Beispiel einer Innenraum–Szene
mit einer Beleuchtungsstärke von 200lx die dabei darstellbaren Details. Schwarze und
weiße Bildpunkte symbolisieren detektierte negative und positive Änderungen in der Be-
strahlung. Zur besseren Visualisierung sind in der Darstellung die innerhalb einer Zeit-
dauer von 67ms (entspricht einer äquivalenten Wiederholrate von 15 Bildern je Sekunde)
aufgetretenen Ereignisse akkumuliert abgebildet.
Bandbreite und Latenz
Die Bandbreite der Schaltung zur Detektion der relativen Intensitätsänderungen hängt
von den Zeitkonstanten der einzelnen Schaltungsteile ab. Für den Verstärker V1 im Pho-
torezeptor (M2–M4), den Source–Folger (M5, M6), den Differenzverstärker (M9, M10), die
Komparatoren (M11–M14) und die Rücksetzschaltung (M15–M17) werden diese Werte da-
bei maßgeblich von der Größe des jeweiligen, variabel einstellbaren Querstromes und der
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Abbildung IV.7: Darstellung einer Innenraum–Szene mittels des Änderungsdetektors bei
zirka 200lx und minimal detektierbaren Änderungen der Bestrahlungs-
stärke von ±10%
Lastkapazität der Stufe bestimmt. Das Verhalten des Detektors, der aus der Photodiode
und dem Transistor M1 besteht, kann entsprechend den Gleichungen (II.25) und (II.26)










betrachtet werden. 푓3푑퐵,푎푘푡푖푣 hängt somit linear vom Photostrom 퐼푝ℎ ab.
Als Latenz bezeichnet man die Zeitdifferenz, die zwischen dem Zeitpunkt der Änderung
der Bestrahlungsstärke und der entsprechenden Anzeige dieser Änderung am Ausgang
der Schaltung vergeht. Die Latenz stellt somit einen Grenzwert für die Detektierbarkeit
schneller Änderungen der Bestrahlung dar. Nachfolgend soll die Latenz vereinfachend für
die Bereiche hoher und niedriger Photoströme betrachtet werden.
Bei niedrigen Photoströmen 퐼푝ℎ wird die Latenz 푡푙푎푡,푝ℎ푛 der Gesamtschaltung von der
Zeitkonstanten 휏푎푘푡푖푣=퐶푀1,푎 푈푡/퐼푝ℎ des Photodetektors bestimmt. Die Latenz ist somit
umgekehrt proportional zum Photostrom 퐼푝ℎ. Für eine sprunghafte Änderung des Photo-
stromes von 퐼푝ℎ1 auf 퐼푝ℎ2 ergibt sich dabei aus der Lösung der Differenzialgleichung zur
Beschreibung des Umladevorgangs von 퐶푀1,푎 mit Gleichung (II.24) unter der Bedingung
퐼푝ℎ2/퐼푝ℎ1 − 1 > 푑퐼푝ℎ/퐼푝ℎ näherungsweise der Zusammenhang:








Bei hohen Photoströmen wird die Latenz maßgeblich vom transienten Verhalten des Dif-
ferenzverstärkers und der Komparatoren bestimmt. Die Anstiegsgeschwindigkeiten der je-
weiligen Ausgangsspannungen werden dabei von der Größe der Umladeströme bestimmt.
Da die Transistoren des Differenzverstärkers und der Komparatoren im Arbeitsbereich
der schwachen Inversion betrieben werden, sind diese Ströme entsprechend niedrig.
Die Analyse des transienten Verhaltens kann dabei in zwei Teilschritte untergliedert wer-
den. Bei Änderung der Spannung 푈푑푖푓푓,푒 am Eingang des Differenzverstärkers steigt bzw.
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fällt die Spannung 푈푑푖푓푓,푎 an dessen Ausgang in einem ersten Zeitabschnitt 푡푙푎푡,푝ℎℎ1 bis zur
Schaltschwelle der Komparatoren. Ist deren Schaltschwelle erreicht, ändert sich schließlich
auch die Spannung am Komparatorausgang (zweiter Zeitabschnitt 푡푙푎푡,푝ℎℎ2).
Der Spannungsverlauf am Ausgang des Differenzverstärkers kann für die Bestimmung von




+ Δ푈푑푖푓푓,푎 = −퐶1
퐶2
푈푑푖푓푓,푒 (푡) (IV.15)
modelliert werden. Für die Zeitkonstante gilt dabei 휏1 = 퐶푑푖푓푓,푎/푔푚10 ⋅ 퐶1/퐶2 mit der
kapazitiven Belastung 퐶푑푖푓푓,푎 am Ausgang des Differenzverstärkers. Für eine sprunghafte
Änderung des Photostromes von 퐼푝ℎ1 auf 퐼푝ℎ2 ergibt sich daraus mit Gleichung (III.54)
für den Zusammenhang zwischen detektierbarer Photostromänderung 푑퐼푝ℎ/퐼푝ℎ und der
Spannungsdifferenz Δ푈+/− sowie Gleichung (II.23) zur Beschreibung der Abhängigkeiten
zwischen Photostromänderung und Spannungsänderung am Ausgang des Photoelementes:









Da 휏1 ∝ 푔푚10 und 푔푚10 ∼ 퐼10 gelten, ist 푡푙푎푡,푝ℎℎ1 gerade umgekehrt proportional zum mit-
tels 푈푏푖푎푠,푑 am Transistor M9 eingestellten Querstrom 퐼9. Für den Betrieb der Schaltung
im Bereich der schwachen Inversion bedeutet dies, dass 푡푙푎푡,푝ℎℎ1 bei linearer Reduktion von
푈푏푖푎푠,푑 exponentiell steigt.
Zur Bestimmung von 푡푙푎푡,2 muss zwischen den Komparatoren für die Detektion positiver
und negativer Änderungen der Bestrahlungsstärke unterschieden werden. Bei der Detek-
tion positiver Änderungen erfolgt das Umladen der Kapazität 퐶표푢푡,+ am Ausgang des
Komparators (M11 und M12) durch den Transistor M12. Unter der Voraussetzung eines
entsprechend schnellen Anstieges der Ausgangsspannung 푈푑푖푓푓,푎 des Differenzverstärkers
steigt der durch M12 gelieferte Strom dabei sehr stark an, sodass die zum Laden von 퐶표푢푡,+
benötigte Zeit 푡푙푎푡,푝ℎℎ2+ gegenüber 푡푙푎푡,푝ℎℎ1 näherungsweise vernachlässigt werden kann. Bei
der Detektion einer negativen Änderung der Bestrahlungsstärke wird der Transistor M14
hingegen gesperrt, und der vom Transistor M13 gelieferte Konstantstrom sorgt für das
Umladen der Ausgangskapaztität 퐶표푢푡,−. Für 푡푙푎푡,푝ℎℎ2− gilt damit näherungsweise:
푡푙푎푡,푝ℎℎ2− ≈ 퐶표푢푡,−
퐼13
(푈푑푑 − 푈푠18,19) (IV.17)
wobei 푈푠18,19 die Schaltschwelle des dem Komparator nachgeschalteten Inverters (M18








푛13 푈푡 (푈푑푑 − 푈푠18,19) (IV.18)
Es besteht somit eine exponentielle Abhängigkeit der Latenz 푡푙푎푡,푝ℎℎ2− von der Spannung
푈푏푖푎푠,−.
Abbildung IV.8 zeigt die Latenz in Abhängigkeit der Beleuchtungsstärke und des Quer-
stromes 퐼9 im Differenzverstärker beispielhaft für die Detektion negativer Intensitäts-
änderungen von 10% bei einem Sprung der Beleuchtungsstärke von -50%. Wie in den





























Abbildung IV.8: Gemessene Latenz bei der Dektektion negativer Intensitätsänderungen
von 10% für einen Sprung der Beleuchtungsstärke von -50% in Abängig-
keit der Beleuchtungsstärke 퐸푝ℎ und dem im Differenzverstärker einge-
stellten Querstrom 퐼9
vorhergehenden Betrachtungen ausgeführt ist, hängt die Latenz für niedrige Strahlungs-
dichten umgekehrt proportional vom Photostrom ab. Für größere Photoströme ist dieser
Zusammenhang weniger stark ausgeprägt, da die Latenz in diesem Bereich maßgeblich
von den Querströmen im Differenzverstärker und den Komparatoren bestimmt wird.
Der Wert der Latenz ist selbst bei niedrigen Beleuchtungsstärken ausreichend, um einen
möglichst verzögerungsfreien Beginn der zeitbasierten Belichtungsmessung zu gewährleis-
ten. Weiterhin kann die Latenz beim Betrieb des Pixels mit den entsprechenden Ansteuer-
spannungen und ausreichender Beleuchtung auf Werte unter 1휇s gesenkt werden. Dadurch
eignet sich der Bildaufnehmer, speziell in der Konfiguration als Zeilensensor, besonders
gut zur Detektion schneller Intensitätsänderungen.
Leistungsaufnahme
Anders als im Schaltungsteil zur Messung des Absolutwertes der Strahlungsstärke ist im
Änderungsdetektor prinzipbedingt ein permanenter Stromfluss zu verzeichnen. Wie im
vorhergehenden Abschnitt dargestellt ist, bestimmt die Größe der statischen Querströme
in den einzelnen Funktionsblöcken deren Bandbreite und damit die Latenz der Schaltung.
Je nach den Erfordernissen hinsichtlich der Verzögerungszeiten bei der Detektion von




gelt werden. Beim Betrieb des Bildsensors unter Normalbedingungen (keine gesteigerten
Anforderungen bezüglich der Verzögerungszeiten) beträgt die Gesamtsumme der Ströme
im Rückkoppelverstärker des Photodetektors, Source–Folger, Differenzverstärker und den
Komparatoren zirka 50nA. Mit einer Versorgungsspannung von 3,3V ergibt sich daraus
für ein Bildelement im Ruhezustand bzw. bei geringer Aktivität eine Leistungsaufnahme
von 165nW, für das gesamte Pixelfeld entsprechend ein Wert von lediglich 12mW.
3. Sensorfeld
Nachdem im vorhergehenden Abschnitt optische und elektrische Eigenschaften des Bild-
elementes auf Pixelebene dargestellt wurden, soll im Folgenden das Verhalten des ge-
samten Bildaufnehmers betrachtet werden. Neben einer seperaten Darstellung der beiden
Teilsensoren wird dabei auch auf deren Zusammenschaltung eingegangen.
3.1. Zeitbasierte Messung der Bestrahlung
Dynamikbereich
Abbildung IV.9 zeigt zwei mit dem Sensor aufgenommene Innenraum–Szenen. Abbil-
dung IV.9 a entstand dabei unter Tageslichtbedingungen, während für die Aufnahme
von Abbildung IV.9 b Leuchtstoﬄampen der Bürobeleuchtung zur Verfügung standen.
Die vom Bildaufnehmer ermittelten Integrationszeiten wurden unter Verwendung einer
Histogramm–Äqualisation auf 256 Grauwerte umgerechnet. Darüber hinaus blieben die
vom Sensor gelieferten Daten unverändert. Der Dynamikbereich der aufgenommenen Sze-
nen beträgt dabei jeweils zirka 60dB.
Dieser Wert befindet sich bereits am oberen Ende des maximal darstellbaren Dynamik-
bereiches konventioneller Bildsensoren. Wie im Abschnitt I.4.3. ausgeführt ist, liegt der
Dynamikumfang natürlicher Szenen jedoch deutlich höher. Um den durch den Bildsensor
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abbildbaren Dynamikbereich unter definierten Umgebungsbedingungen zu ermitteln, wur-
de ein entsprechender Laboraufbau verwendet. Zur Erzeugung einer hohen Bestrahlungs-
stärke diente dabei eine weißes Licht abstrahlende Hochleistungsleuchtdiode. Die dem
Bildsensor vorgeschaltete Optik wurde auf die Oberfläche der Leuchtdiode fokussiert. Ab-
bildung IV.10, mit der Fortsetzung in Abbildung IV.11, zeigt eine ensprechende Aufnahme
zur Bestimmung des Dynamikbereiches. Um eine bessere Visualisierung der Ergebnisse
mittels 256 Graustufen zu erzielen, wurde der gesamte Bereich der abgebildeten Bestrah-
lungsstärke in sieben Teilbereiche zerlegt. Beginnend bei Abbildung IV.10 a ist die kürzes-
te Integrationszeit dem Grauwert 255 zugeordnet, eine 255fach größere Integrationszeit
resultiert im Wert 0. In Abbildung IV.10 b wird in Folge die gegenüber dem Maximalwert
von Abbildung IV.10 a um den Faktor 10 höhere Integrationszeit auf den Grauwert 255
normiert. Dies geschieht fortlaufend bis zu Abbildung IV.11 g (Faktor 1000000). Die vom
Sensor gewonnenen Daten sind dabei unbearbeitet. Abbildung IV.11 h zeigt zusätzlich
eine Darstellung des Bildes unter Verwendung einer Histogramm–Äqualisation zur Kon-
trastverbesserung in den dunkleren Bereichen der Szene.
Die kürzeste Integrationszeit beträgt für die Aufnahme 350ns, während die längste Belich-
tungszeit mit 4,7s gemessen wurde. Entsprechend Gleichung (II.2) errechnet sich daraus
ein Dynamikbereich von 143dB. Gegenüber dem gemessenen Dynamikbereich eines ein-
zelnen Pixels ergibt sich dabei eine Differenz von lediglich 20dB. Die Abweichung hat
einerseits schaltungstechnische Ursachen, rührt andererseits aber auch von Unzulänglich-
keiten des Messaufbaus her. So wird die Erzeugung kürzerer Belichtungszeiten einerseits
von der Stärke der vorhandenen Lichtquelle begrenzt, für wesentlich stärkere Strahlungs-
quellen tritt andererseits allerdings auch eine Limitierung durch die Laufzeit in der Aus-
gabeschaltung auf. Das Auslösen längerer Integrationszeiten war durch die vorhandenen
Möglichkeiten zur Abdunkelung in der aufgenommenen Szene begrenzt.
Für die Aufnahme bewegter Szenen ist eine Integrationszeit von 4,7s allerdings zu hoch.
Um auch die Abbildung solcher Szenen mit einem hohen Dynamikbereich zu ermöglichen,
kann die untere Referenzspannung 푈푟푒푓,푡 entsprechend erhöht werden. Da sich damit in
gleichem Maß jedoch die Integrationszeit für stark bestrahlte Pixel verringert, wird der
darstellbare Dynamikbereich gegebenenfalls durch die Ausleseschaltung limitiert. Ent-
sprechend den Ausführungen in Abschnitt II.4.1. kann zur Bestimmung des Grauwertes
allerdings auch die Zeit zwischen dem Zurücksetzen der Photodiode und dem Erreichen
der oberen Referenzspannung 푈푟푒푓,ℎ herangezogen werden. Die Information über den Zeit-
punkt des Zurücksetzens wird dabei, je nach Betriebsmodus, aus der Signalisierung des
Änderungsdetektors (ATIS–Modus), dem globalen Rücksetzsignal (globaler Rücksetzmo-
dus) oder dem Erreichen der oberen Schwelle im Pixel der vorhergenden Zeile in der
gleichen Spalte (sequenzieller Rücksetzmodus) gewonnen. Die Integrationszeit für sehr
dunkle Bereiche in der Szene kann damit um einen Faktor von näherungsweise 25 redu-
ziert werden. Für eine äquivalente Bildwiederholrate von 25 je Sekunde wird damit ein
Dynamikbereich von zirka 130dB abbildbar.
Örtliches Rauschen
Die Messung des örtlichen Rauschens (Fixed–Pattern Noise) des Bildaufnehmers stellte
sich aufgrund des Mangels einer entsprechend homogenen Lichtquelle als entsprechend
kompliziert heraus. Als zusätzlich erschwerend bezüglich einer gleichmäßigen Bestrahlung
kam die relativ große Sensorfläche hinzu. Von Randeffekten der äußeren Pixel abgesehen,
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a) 1x b) 10x
c) 100x d) 1000x
e) 10000x f) 100000x
Abbildung IV.10: Aufnahme mit hohem Dynamikbereich
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g) 1000000x h) Histogramm–Äqualisation
Abbildung IV.11: Aufnahme mit hohem Dynamikbereich (Fortsetzung von Abbil-
dung IV.10)
konnte mittels Messungen für das Fixed–Pattern Noise des Sensors eine Standardabwei-
chung kleiner 0,25% ermittelt werden. Niedrigere Werte sind mit dem zur Verfügung
stehenden Messaufbau nicht nachweisbar. Wenn die für den Fertigungsprozess angegebe-
nen Werte für die statistischen Schwankungen der Kenngrößen der Bauelemente korrekt
sind, kann der bei der Messung auf Pixelebene ermittelte Wert von 0,2% somit sehr wahr-
scheinlich erreicht werden.
Betrachtungen zur Belichtungssteuerung
Für die Belichtungssteuerung bei Digitalkameras mit konventionellem, integrierendem
Bildsensor stehen grundsätzlich zwei Möglichkeiten zur Verfügung: Belichtungszeit und
Blende. Äquivalent zum mechanisch ausgeführten Verschluss bei analogen Kameras wird
die Belichtungszeit, hier die Zeit zwischen Beginn und Ende der Integration des Pho-
tostromes, bei Digitalkameras elektronisch geregelt. Die mechanische Blende hat zwei
Funktionen: Einerseits kann mittels der Blendenöffnung die Bestrahlungsstärke des Sen-
sors geregelt werden, andererseits beeinflusst die Blende die Schärfentiefe der Abbildung.
Eine kleine Blendenöffnung (große Blendenzahl 휅) erhöht dabei die Schärfentiefe, redu-
ziert allerdings die Bestrahlungsstärke auf dem Sensor. Die reduzierte Bestrahlungsstärke
퐸푝ℎ,푠 auf dem Bildsensor in Abhängigkeit der Blendenzahl 휅 errechnet sich näherungsweise
zu [Oht08]
퐸푝ℎ,푠 ≈ 푅표푝푡 푇표푝푡
4휅2
퐸푝ℎ,표 (IV.19)
mit der Bestrahlungsstärke 퐸푝ℎ,표 in der Objektebene, dem Reflexionsgrad 푅표푝푡 der Objekt-
oberfläche und dem Transmissionsgrad 푇표푝푡 des optischen Systems (hier Objektiv). Wenn
man davon ausgeht, dass Normalobjektive typischerweise eine kleinstmögliche Blenden-
zahl von 1,4 aufweisen, und vereinfachend von 푅표푝푡=1 und 푇표푝푡=1 ausgegangen wird, so
ist die Bestrahlungsstärke auf dem Bildsensor mindestens um den Faktor 8 niedriger als
die entsprechende Bestrahlungsstärke in der Objektebene. Und bei einer Blendenzahl von
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3 beispielsweise, bereits um einen Faktor 36 geringer. Zusätzlich ist noch anzufügen, dass
die in einer aufgenommenen Szene abgebildeten Objekte stark unterschiedliche Reflexi-
onsgrade besitzen können.
Bei zeitbasierten Bildsensoren bestimmt jedes Pixel seine Belichtungszeit prinzipiell selbst.
Darüber hinaus kann, in gleicher Weise wie bei konventionellen Bildaufnehmern, die Be-
lichtung mittels der Blendenöffnung geregelt werden. Je niedriger die Bestrahlungsstärke
in der Szene, desto weiter ist dabei die Blende für möglichst kurze Integrationszeiten zu
öffnen. Zusätzlich, in Äquivalenz zur elektronisch gesteuerten Belichtungszeit bei konven-
tionellen Bildaufnehmern, erfolgt die Belichtungsregelung mittels Verschiebung der unte-
ren Referenzspannung 푈푟푒푓,푡. In Kombination mit der Blendenöffnung wird der Wert von
푈푟푒푓,푡 bei der Aufnahme von Szenen mit geringer Ausleuchtung entsprechend angehoben.
Abbildung IV.12 zeigt die Aufnahme einer Szene für verschiedene Spannungshübe 푈푟푒푓,ℎ−
푈푟푒푓,푡 zwischen 0,1V und 2V. Es wurde bewusst eine eher schwach beleuchtete Szenerie
gewählt, wobei für die Aufnahme in einem Büro mit geschlossenen Jalousien und Leucht-
stoﬄampen als Strahlungsquellen eine mittlere Beleuchtungsstärke von lediglich 300lx vor-
herrschte. Als Optik fand ein 8mm–Objektiv mit einer Blendenzahl von 2,5 Verwendung.
Entsprechend den in Abbildung IV.3 dargestellten Messergebnissen des Signal–Rausch–
Verhältnisses beträgt die durch das zeitliche Rauschen limitierte Auflösung des Grauwertes
bei 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡=2V gerade 9Bit, für 0,75V entsprechend 8,5Bit, bei 0,25V noch 7,5Bit
und für 0,1V immer noch 7Bit. Dabei ist selbst für niedrige Spannungshübe und die schwa-
che Beleuchtung subjektiv kaum ein Unterschied in der sehr guten Bildqualität zwischen
den einzelnen Aufnahmen zu erkennen. Um die geringen Differenzen besser zu visualisie-
ren, sind die Grauwerte für einen Ausschnitt in der Bildmitte im Flächendiagramm IV.13
detaillierter dargestellt. Die obere linke Ecke der Aufnahmen in Abbildung IV.12 besitzt
die Koordinaten Zeile=1 und Spalte=1. Die Standardabweichung der Grauwerte für einen
Spannungshub von 0,1V kann für den im Diagramm dargestellten Bereich dabei zu 0,79%
bestimmt werden. Dies entspricht gerade dem am einzelnen Bildelement ermittelten Wert
von 1/7Bit2. Ein weiterer Grund für die ausgezeichnete Bildqualität, auch bei niedrigen
Spannungsdifferenzen 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡, ist die Unterdrückung des örtlichen Rauschens mit-
tels korrelierter Doppelabtastung.
Weiterhin zeigte die Analyse der Integrationszeiten, dass deren Werte für die aufgenom-
mene Szene bei einem Spannungshub von 0,1V zwischen 63휇s und 20ms variieren, wobei
der Mittelwert bei 1,7ms liegt. Selbst die Integrationszeit für das am schwächsten von der
Szene beleuchtete Bildelement entspricht somit einer möglichen äquivalenten Bildwieder-
holrate von 50fps. Damit kann gezeigt werden, dass zeitbasierte Bildsensoren auch bei
schwacher Szenenbeleuchtung zur Aufnahme von Bewegtbildern geeignet sind.
Generierung von Referenzbildern
Für die Generierung eines Standbildes bzw. Referenzbildes im ATIS–Modus stehen zwei
der in Abschnitt II.4.3. vorgestellten Verfahren zur Verfügung: der globale Rücksetzmo-
dus und das sequenzielle Rücksetzverfahren II. Wie bereits an dieser Stelle ausgeführt ist,
eignet sich die Verwendung des globalen Rücksetzmoduses, aufgrund der Limitierung des
Durchsatzes der Ausleseschaltung, speziell bei Abbildung homogener Szenen, jedoch nur
für das Auslesen kleinerer Teilbereiche des gesamten Sensorfeldes bzw. bei einer globalen
Verringerung der Bestrahlungsstärke des Sensors mittels reduzierter Öffnung der Blende
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a) 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡=2V b) 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡=0,75V
c) 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡=0,25V d) 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡=0,1V
Abbildung IV.12: Aufnahmen einer Szene mit der Auswertung unterschiedlicher Span-
nungshübe über der Photodiode
auch für die gesamte Sensormatrix. Eine geringere Blendenöffnung bewirkt allerdings auch
im ATIS–Modus, bei einer dann deutlich niedrigereren Auslastung der Ausleseschaltung,
unnötigerweise eine erhöhte Integrationszeit.
Um die Ausleseschaltung bei der Generierung von Referenzbildern gleichmäßiger auszu-
lasten und damit die Bildqualität bei gleichzeitig reduzierter Bildaufnahme– und Inte-











hängt die Aufnahmezeit des Gesamtbildes dabei von der Anzahl der Zeilen 푁푧 des Sen-
sors, der Anzahl der zu Beginn der Bildaufnahme gleichzeitig zurückgesetzten Zeilen 푆푧,







































































c) 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡=0,25V d) 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡=0,1V
Abbildung IV.13: Detaillierte Darstellung der Grauwerte eines Abschnitts in der Bildmitte
der Aufnahmen von Abbildung IV.12
Integrationszeit 푡푖푛푡 ab. Da 푡푖푛푡 ∼ 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡 gilt, wird der erste Summand in Gleichung
(II.54) bei näherer Betrachtung nicht vom Spannungshub 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡, sondern nur von
Δ푈푠푒푞 bestimmt.
Um eine kurze Aufnahmezeit des Bildes zu erzielen, sollte 푈푟푒푓,ℎ daher, speziell für schwach
bestrahlte Szenen, möglichst hoch gewählt werden. Der maximal einstellbare Wert von
푈푟푒푓,ℎ hängt dabei von der statistischen Streuung der Komparatorschwelle im Sensorfeld
ab, wobei garantiert sein muss, dass die Logik im Pixel beim Zurücksetzen sicher in den
entsprechenden Anfangszustand übergeht. Mit einer Standardabweichung der Kompara-
torschwelle von 13mV, entsprechend den Ausführungen zur Implementierung in Abschnitt
III.2.1., ergibt sich ein Wert von 4⋅휎≈50mV. Unter der Annahme einer normalverteilten
Zufallsgröße liegt die Komparatorschwelle von 99,994% der Pixel im Bereich von ±50mV
um den Nominalwert. Wird 푈푟푒푓,ℎ für 푈푑푑=3,3V auf 3,25V angehoben, so schalten im
statistischen Mittel also lediglich zwei Pixel nicht korrekt. Durch Messungen konnte der
Wert von 푈푟푒푓,ℎ=3,25V bestätigt werden, wobei noch keine Ausfälle von Pixeln auftraten.
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a) b)
Abbildung IV.14: Referenzbildaufnahmen mittels sequenziellen Rücksetzmoduses
Abbildung IV.14 a zeigt beispielhaft eine Aufnahme eines Referenzbildes bei starker Sze-
nenaktivität. Die mittlere Beleuchtungsstärke bei bedecktem Himmel betrug hinter Fens-
terglas näherungsweise 3000lx. Mit 푈푟푒푓,ℎ=3,25V, 푈푟푒푓,푡=2V und einer selektierten Zeile
(푆푧=1) als Ausgangspunkt des sequenziellen Rücksetzmoduses ergab sich eine Aufnahme-
zeit des Gesamtbildes von lediglich 40ms, was einer äquivalenten Bildwiederholrate von
25fps entspricht.
In Abbildung IV.14 b ist eine Szenarie mit einer deutlich geringeren Bestrahlung darge-
stellt. Bei der abendlichen Aufnahme im Innenraum betrug die mittlere Beleuchtungs-
stärke im Abbildungsbereich der Kamera zirka 100lx. Das aufgenommene Bild besteht
dabei einerseits aus einem sehr kontrastreichen Teil in der Mitte und homogenen Ab-
schnitten am rechten Rand. Für die gleichen Einstellungen wie bei der Aufnahme von
Abbildung IV.14 a ergibt sich eine Zeit 푡푏푖 von 1,5s. Für eine weitere Reduktion der Auf-
nahmezeit im sequenziellen Betriebsmodus kann die Generierung des Bildes zusätzlich in
mehreren Zeilen 푆푧 gleichzeitig gestartet werden. Mit 푆푧=8 folgt für die Aufnahme der
Szene ein Wert von 푡푏푖=0,2s. Entsprechend dem zweiten Summand in Gleichung (II.54),
der proportional dem Spannungshub 푈푟푒푓,ℎ − 푈푟푒푓,푡 ist, kann durch die Anhebung von
푈푟푒푓,푡 eine weitere Verringerung der Aufnahmezeit erzielt werden. Mit 푈푟푒푓,푡=2,9V folgt
für das Bild 푡푏푖=85ms, was einer äquivalenten Bildwiederholrate von 12fps entspricht. Im
ATIS–Modus kann selbstverständlich eine deutlich höhere Wiederholrate eines einzelnen,
einer Veränderung der Bestrahlungsstärke ausgesetzten Bildpunktes erzielt werden. Die
automatische Belichtungssteuerung einer handelsüblichen Digitalkamera (in diesem Fall
Canon Digital Ixus 860 IS) schlägt für die Aufnahme der gleichen Szene, ohne Blitzlicht,
eine Belichtungszeit von 1/6s vor. Um unter Benutzung des globalen Rücksetzmoduses
eine Abbildung ähnlicher Qualität, ohne Artefakte im Bereich homogener Flächen, zu er-
halten, muss die Blendenzahl von 1,5 auf 3,5 erhöht und der Spannungshub 푈푟푒푓,ℎ−푈푟푒푓,푡
mindestens verdoppelt werden. Die Zeit 푡푏푖 zur Aufnahme eines Bildes erhöht sich dabei




Der Dynamikbereich des Änderungsdetektors auf Sensorniveau kann mittels einer rotie-
renden Anordnung und der Verwendung von Neutraldichtefiltern sehr gut reproduzierbar
bestimmt werden. Eine aus zehn Segmenten bestehende Schlitzscheibe weist beispielsweise
bei Bestrahlung, gerade fünf positive und fünf negative Intensitätsübergänge auf, welche
vom Sensor bei Rotation idealerweise detektiert werden. Die auf den Sensor treffende
Strahlungsleistung wurde im Experiment durch wechselnde Neutraldichtefiler (ND–Filter)
im Strahlengang reduziert. Abbildung IV.15 und Abbildung IV.16 zeigen die entsprechen-
den Messergebnisse. Beginnend bei Abbildung a (ohne Filter) ist die von der Szenarie auf
dem Sensor abgebildete Strahlung pro Darstellung jeweils um den Faktor 10 reduziert. Die
Abschwächung der Strahlungsdichte wird dabei mittels der dem Kürzel ND nachgestell-
ten Zahl, im Maßstab des dekadischen Logarithmus, angegeben. Die Beleuchtungsdichte in
der Objektebene lag für die Aufnahmen im Bereich von näherungsweise 5000lx, als Optik
fand ein 16mm–Objektiv mit einer Blendenzahl von 1,4 Verwendung. Die Ansteuerspan-
nungen der Schaltung sind für die unterschiedlichen Messungen gleich belassen worden.
Zur besseren Visualisierung sind die vom Sensor jeweils innerhalb einer Zeitdauer von
40ms detektierten Änderungen akkumuliert dargestellt.
Aus den Aufnahmen ist ersichtlich, dass bis zu einem Wert von ND6 gute Ergebnisse er-
zielbar sind. Bei einer weiteren Reduktion der auf den Sensor treffenden Strahlungsdichte
steigt das Rauschen im Verhältnis zur Signalstärke auf ein unakzeptabel hohes Niveau.
Als Dynamikbereich des Änderungsdetektors kann entsprechend











somit ein Wert von 120dB angegeben werden. Dies stimmt gut mit den bei Messungen
am einzelnen Pixel erzielten 126dB überein.
Aufnahme schneller Bewegungen
Für die Visualisierung der Fähigkeit des Sensors zur Detektion schneller Bewegungen
bietet sich ebenfalls eine rotierende Anordung an. Abbildung IV.17 zeigt die Aufnahme
einer mit 6000 Umdrehungen pro Minute bewegten Scheibe mit einem Durchmesser von
75mm. Auf dem weißen Hintergrund ist dabei in 27mm Abstand zum Rotationszentrum
ein dunkler Punkt mit einem Durchmesser von 10mm aufgebracht. In Abbildung IV.17
a sind die ausgelesenen Ereignisse über einen Zeitraum von 1ms summiert dargestellt,
während in Abbildung IV.17 b für die gleiche Aufnahme eine Akkumulationsdauer von
50휇s gewählt wurde. Als Optik fand ein 35mm–Objektiv mit einer Blendenzahl von 1,4
Verwendung. Die Beleuchtungsstärke auf dem Objekt betrug näherungsweise 2000lx. Eine
Zeitauflösung von 50휇s entspricht dabei äquivalent 20000 Bildern je Sekunde.
Die gewählten analogen Ansteuerspannungen des Bildelementes zur Änderungsdetektion
lassen dabei, entsprechend den Betrachtungen zur Latenz eines einzelnen Bildelementes,
Raum für die Detektion noch schnellerer Bewegungen, die allerdings mit den zur Ver-
fügung stehenden mechanischen Aufbauten ohne Gefährdung des Experimentators nicht
erzielt werden konnten.
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a) ND0 b) ND1
c) ND2 d) ND3
e) ND4 f) ND5
Abbildung IV.15: Aufnahmen einer rotierenden Schlitzscheibe mit verschiedenen Neutral-
dichtefiltern zur Bestimmung des Dynamikbereiches
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g) ND6
Abbildung IV.16: Aufnahmen einer rotierenden Schlitzscheibe mit verschiedenen Neutral-
dichtefiltern zur Bestimmung des Dynamikbereiches (Fortsetzung von
Abbildung IV.15)
Reduktion der Leckströme am Speicherknoten des Differenzverstärkers
Um die Leckströme durch die Transistoren M7 und M8 entsprechend Abbildung III.8, wel-
che mit der Zeit zu einer Veränderung der auf dem isolierten Gate von M10 gespeicherten
Ladung führen, zu reduzieren, wurden M7 und M8 in einer separaten n–Wanne ausge-
führt, deren Potenzial variabel eingestellt werden kann. Durch Anpassung des Potenzials
an die Gate–Spannung von M10 kann sichergestellt werden, dass die Potenzialdifferenz
zwischen den Source–Gebieten von M7 und M8 und der n–Wanne niedrig ist, und damit
speziell die entsprechenden Diodensperrströme der Schalterelemente zur Wanne, welche
den Hauptanteil der Leckströme darstellen, wirksam reduziert werden.
Ein Wert von 푈푛푤푎푛푛푒 größer der Spannung am isolierten Gate von M10 induziert dabei +
–Ereignisse (Komparator zur Detektion positiver Intensitätsänderungen wird ausgelöst).
Ein niedrigeres Potenzial an 푈푛푤푎푛푛푒 verursacht durch Leckströme der umgekehrten Pola-
rität hingegen, nach einer entsprechenden Zeit, – –Ereignisse (Komparator zur Detektion
negativer Intensitätsänderungen gibt ein Signal aus). Die Anzahl der jeweils ausgelös-
ten Ereignisse nimmt für eine beispielhaft gewählte Spannung von 푈푏푖푎푠,푑=0,5V zwischen
푈푛푤푎푛푛푒=3,3V und 푈푛푤푎푛푛푒=2,69V kontinuierlich ab und steigt für geringere Werte von
푈푛푤푎푛푛푒 entsprechend wieder an. Betrachtet man nur ein einzelnes Bildelement, so kann
der Leckstrom durch die Wahl eines geeigneten Potenzials der n–Wanne auf nahezu 0
reduziert werden.
Bei der Verwendung des Verfahrens in der gesamten Sensormatrix wirken sich hingegen
statistische Schwankungen der Bauelementeparameter der Transistoren im Differenzver-
stärker negativ auf die Bestimmung eines für alle Bildelemente optimalen Wertes von
푈푛푤푎푛푛푒 aus. Darüber hinaus spiegeln sich statistische Schwankungen der Komparator-
schwellen und der Leckströme in unterschiedlichen Werten für die mittlere Zeit zwischen
zwei nicht durch Änderungen der Bestrahlungsstärke induzierten Ereignissen wider. Mes-
sungen haben dabei gezeigt, dass die nicht änderungsinduzierte Hintergrundaktivität bei
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a) 1ms b) 50휇s
Abbildung IV.17: Aufnahme eines schnell bewegten Objektes
Detektionsschwellen von ±10% für die gesamte Sensormatrix trotzdem von zirka 25000
Ereignissen je Sekunde auf weniger als 2000 Ereignisse je Sekunde gesenkt werden kann.
Eine Anhebung der Detektionsschwellen mindert diesen Wert natürlich entsprechend.
3.3. ATIS–Modus
Im ATIS–Modus wird im jeweiligen Bildelement nur bei Detektion einer Helligekeitsän-
derung eine zeitbasierte Messung des Absolutwertes der Bestrahlungsstärke ausgelöst.
Inwiefern der Bildaufnehmer seine inhärente Fähigkeit zur Redundanzunterdrückung und
eine damit verbundene niedrige Datenrate gegenüber konventionellen Sensoren ausspielen
kann, hängt somit stark von der Aktivität in der Szene ab. Diesbezüglich ganz beson-
ders geeignet ist der Bildsensor daher für Aufgaben im Überwachungsbereich. Bei der
Observation beispielsweise von Räumen, die nur selten betreten werden, bestimmt allein
die Hintergrundaktivität des Änderungsdetektors (siehe auch vorhergehender Abschnitt)
die zu übertragende Datenrate. Das auftretende Datenvolumen ist dabei um zirka zwei
Größenordnungen niedriger als bei konventionellen Bildaufnehmern.
Neben der Szenenaktivität bestimmt zusätzlich, wie auch bei anderen Kompressionsver-
fahren, die angestrebte Bildqualität den erzielbaren Kompressionsgrad. Beim vorliegen-
den Sensor kann die Qualität des Grauwertbildes maßgeblich durch die Sensitivität des
Änderungsdetektors, und dabei speziell durch die Wahl der Schwellen des Komparators,
beeinflusst werden. Eine gesteigerte Empfindlichkeit bezüglich Intensitätsänderungen hat
dabei allerdings auch eine Erhöhung der Sensitivität gegenüber nicht bewegungsinduzier-
ten Spannungsänderungen am Eingang des Differenzverstärkers (Entladung des Speicher-
knotens und Rauschen) zur Folge.
Abbildung IV.18 illustriert ein typisches Anwendungsszenario des Sensors zur Überwa-
chung eines Kreuzungsbereiches mit höherer Szenenaktivität. Die Darstellungen sind da-
bei den aufgezeichneten Datenströmen des Änderungsdetektors und des Schaltungsteils




Abbildung IV.18: Ausschnitt einer im ATIS–Modus aufgenommenen Szene (40ms Zeit-
fenster)
40ms (äquivalent einer Rate von 25 Bildern je Sekunde) entnommen. Die Einstellungen
des Änderungsdetektors wurden entsprechend so gewählt, dass eine sehr gute Bildqualität
bei einer gleichzeitig möglichst niedrigen Datenrate erzielt werden kann. Abbildung IV.18
a zeigt dabei das vollständige Grauwertbild, bestehend aus einem zu Beginn der Auf-
zeichnung aufgenommenem Referenzbild und den bis zum dargestellten Zeitfenster gene-
rierten und gültigen Grauwerten. In Abbildung IV.18 b werden entsprechend die bis zu
diesem Zeitpunkt aufgenommen und gültigen Grauwerte (ohne Referenzbild) dargestellt,
während Abbildung IV.18 c und d die im aktuellen Zeitfenster vom Änderungsdetektor
wahrgenommenen Intensitätsänderungen und die neu generierten Grauwerte illustrieren.
Die vom Sensor bei der Betrachtung der Szene erzeugte mittlere Datenrate innerhalb ei-
nes längeren Aufzeichnungszeitraumes beträgt dabei 25000 Ereignisse je Sekunde. Dies ist
lediglich der 75. Teil der von einer Kamera mit 25 Bildern je Sekunde, der gleichen Anzahl
an Bildelementen und derselben Grauwertauflösung erzeugten Bildinformation. Berück-
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Abbildung IV.19: Ausschnitte aus im ATIS–Modus aufgenommenen Szenen
sichtigt man, dass beim vorliegenden Sensor neben der Grauwertinformation (8Bit) auch
die Adresse mit 17Bit signalisiert werden muss, ergibt sich gegenüber einem konventio-
nellen Bildsensor eine um den Faktor 24 geringere Datenmenge. Abbildung IV.19 zeigt
zwei weitere Beispiele für Grauwertbilder, welche im ATIS–Modus generiert wurden. In
Abbildung IV.19 a ist die gleiche Szene wie in Abbildung IV.18 dargestellt, mit dem
Unterschied deutlich schlechterer Beleuchtungsverhältnisse aufgrund der vorherrschenden
Witterung und der Tageszeit. In Abbildung IV.19 b hingegen ist eine Innenraum–Szene
mit deutlich niedrigerer Szenenaktivität dargestellt. Die mittleren Raten der generierten
Grauwertdaten betragen zirka 45000 und 4000 Ereignisse je Sekunde.
Bei herkömmlichen Kompressionsverfahren können sich im rekonstruierten Bild nach einer
gewissen Zeit Artefakte manifestieren. Aus diesem Grund werden in bestimmten Abstän-
den üblicherweise Referenzbilder übertragen. Beim vorgestellten Sensor wird das Bild
hingegen auch durch die nicht bewegungsinduzierte Hintergrundaktivität des Änderungs-
detektors, die ebenfalls zur Bestimmung eines neuen Grauwertes im jeweiligen Bildelement
führt, permanent erneuert und die Ausbildung von Artefakten auf diese Weise vorgebeugt.
Darüber hinaus können zu beliebigen Zeitpunkten zusätzlich Referenzbilder generiert wer-
den.
Aus Gründen der Vollständigkeit sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass der Daten-
strom einer konventionellen Kamera selbstverständlich durch den Einsatz verschiedenster
algorithmischer Verfahren noch deutlich komprimiert werden kann. Gleiches gilt jedoch





Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein neuartiges Konzept zur Bildkompression auf Pixel-
ebene vorgestellt und so weit entwickelt, dass eine prototypische Implementierung die
Realisierbarkeit der Idee erfolgreich nachweisen konnte.
Ausgehend von den Nachteilen konventioneller Kompressionsverfahren wird als ein neuer
Ansatz eine Redundanzunterdrückung auf Pixelniveau vorgeschlagen und die Kombina-
tion aus einem Änderungsdetektor und einer Pixelkomponente zur Bestimmung der ab-
soluten Strahlungsintensität als mögliche Lösung identifiziert. Jedes Bildelement in der
Matrix arbeitet dabei vollkommen autonom. Es detektiert selbständig Änderungen in der
Bestrahlung und gibt den Absolutwert nur beim Auftreten einer solchen Änderung mittels
asynchroner Signalisierung nach außen. Der Ansatz führt dabei sowohl zu einem niedri-
geren Energiebedarf im Bildelement selbst als auch zu reduzierten Anforderungen an die
nachverarbeitenden Systemkomponenten bezüglich Resourcen– und Energiebedarf. Die
Verwendung eines zeitbasierten Verfahrens zur Bestimmung der absoluten Bestrahlungs-
stärke erlaubt dabei einerseits einen gegenüber herkömmlichen Bildaufnehmern deutlich
höheren darstellbaren Dynamikbereich sowie ein gesteigertes Signal–Rausch–Verhältnis
und vermeidet andererseits eine komplizierte Belichtungssteuerung für jedes Pixel. Ein
sinnvoller Einsatz dieser Art der Strahlungsmessung wird allerdings erst durch das im
Rahmen dieser Arbeit entwickelte Verfahren der korrelierten Doppelabtastung für zeitba-
sierte Bildaufnehmer ermöglicht, weil nur dadurch das örtliche Rauschen so weit reduziert
werden kann, dass eine sehr gute Bildqualität bei entsprechend geringer Komparatorflä-
che erzielbar ist. Eine damit einhergehende Reduktion des notwendigen Spannungshubes
sorgt zusätzlich dafür, dass auch bei geringer Bestrahlungsstärke niedrige Belichtungszei-
ten erreicht werden können. Das Auslesen homogen bestrahlter Bereiche sowie Fehler in
der Zeitmessung als Folge der Überlastung des Arbiters als zwei weitere, stark limitierende
Aspekte bisheriger Implementierungen asynchroner, zeitbasierter Bildaufnehmer konnten
durch ein neues, sequenzielles Ausleseverfahren zur Generierung von Referenzbildern so-
wie die inhärent niedrigere Auslastung der Ausgabeschaltung aufgrund der Redundanzun-
terdrückung im ATIS–Modus ebenfalls aufgelöst werden. Die periphäre Beschaltung der
Sensormatrix ist dabei sehr einfach gehalten und im Vergleich zur eigentlichen Sensor-
fläche vernachlässigbar klein, erfordert keinerlei analoge Komponenten, sondern lediglich
einen externen, digitalen Zähler. Aufgrund der getrennten Auslesestruktur für Änderungs-
detektor und zeitbasierten Bildaufnehmer kann der Schaltkreis darüber hinaus im Sinne
zweier vollständig separater Einzelsensoren genutzt werden.
Die Realisierbarkeit des neuartigen Sensorkonzepts wurde durch die erfolgreiche Imple-
mentierung eines entsprechenden Bildaufnehmers in einem Standard–CMOS–Prozess nach-
gewiesen. Mittels der Größe des Designs, die den Umfang üblicher Prototypen–Realisie-
rungen deutlich übersteigt, konnte speziell die Anwendbarkeit des Ansatzes im Bereich
größerer Sensorfelder gezeigt werden. Der Schaltkreis wurde erfolgreich getestet, wobei
sowohl das Gesamtsystem als auch einzelne Schaltungsteile messtechnisch analysiert wor-
den sind. Die nachgewiesene Bildqualität deckt sich dabei in guter Näherung mit den
theoretischen Vorbetrachtungen.
Während die Herstellung konventioneller CMOS–Bildsensoren zunehmend an technologi-
sche und physikalische Grenzen stößt, digitale Standardverfahren ohne Änderungen der
Parameter des Prozesses nicht mehr verwendet werden können, die weitere Reduktion
der Pixelgröße immer schwieriger wird und das Signal–Rausch–Verhältnis und der ab-
bildbare Dynamikbereich trotzdem abnehmen, verspricht der hier vorgestellte Ansatz von
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Skalierungseffekten weiterhin stark zu profitieren. Einerseits wird die Leistungsfähigkeit
des zeitbasierten Bildelementes und des Änderungsdetektors hinsichtlich Signal–Rausch–
Verhältnis und Dynamikbereich prinzipbedingt im Rahmen der fortschreitenden Entwick-
lung der Herstellungsverfahren und einer damit einhergehenden Reduktion der Versor-
gungsspannung weniger stark eingeschränkt, sodass auch weiterhin die Verwendung von
Standard–Prozessen zur Realisierung möglich sein sollte, andererseits können die digitalen
Schaltungsteile zur Fehlerkompensation sowie Datenausgabe im Bildelement und in den
periphären Strukturen aggressiv skaliert werden. Zusätzlich sind die Anforderungen an die
analogen Schaltungsteile eher gering, sodass auch diese von Skalierungseffekten profitie-
ren sollten, ohne zu stark in ihrer Funktionsfähigkeit eingeschränkt zu werden. Alternativ
könnten Unzulänglichkeiten in den Analogschaltungen auch durch eine digitale Korrektur
oder algorithmische Ansätze, wie beispielsweise die vorgestellte korrelierte Doppelabtas-
tung, vermindert werden. Völlig neue Perspektiven im Bezug auf die Verringerung der
Fläche des Bildelementes bieten sich schließlich bei der Verwendung dreidimensionaler,
integrierter Schaltungen an.
In zukünftigen Implementierungen sollte die Versorgungsspannung aller Schaltungsteile
auf 1,8V festgelegt werden, was zu einer weiteren Reduktion der Leistungsaufnahme führt
und die Verwendung kleinerer Schaltungsstrukturen erlaubt. Um die Verkleinerung des
Bildelementes stark voranzutreiben, kann auch über eine prototypische Umsetzung mit-
tels einer dreidimensionalen, integrierten Schaltung nachgedacht werden. Darüber hinaus
sollte die Ausleseschaltung auf eine vollständig digitale Realisierung umgestellt werden, da
sich auf diese Weise der Implementierungsaufwand durch die Verwendung entsprechen-
der Werkzeuge zum digitalen Schaltkreisentwurf deutlich reduzieren lässt. Eine interne
Vergabe der Zeitstempel, die jetzt noch durch einen externen Schaltkreis erfolgt, würde
die Anforderungen an die nachverarbeitenden Systemkomponenten noch einmal deutlich
verringern.
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